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 Study on Loss Analysis of Amorphous Transformer and Application to Power Converters for 
Offshore Wind Power Generation 
ABSTRACT： Air pollution and global warming problems are getting worse on a global scale, and it 
is desired to change from conventional mass-production / mass-consumption society to sustainable 
one. Even in the energy sector, it is required to shift from a large-scale centralized power generation 
such as thermal power and nuclear power to a small-scale distributed power generation using 
renewable energy such as solar power, wind power, hydraulic power, and biomass power. Among 
them, the wind power generation is rapidly progressing as a wind farm which consists of a large 
number of individual wind turbines, because it has low generation cost and large scale merit. 
Recently, offshore wind-power generation is actively studied due to larger scale merit and stable 
output. For practical application of the large-scale offshore wind power generation, it is essential to 
develop a technology for efficiently transmitting large amounts of electric power from the sea to the 
land. Such a large-scale offshore wind-power plant requires a MW-class dc-dc converter to 
efficiently transmit the generated power by High-Voltage Direct Current (HVDC) transmission 
system. The dc-dc converter requires a MW-class transformer for isolating and boosting. To reduce 
size and weight and to increase efficiency of such a large-capacity transformer, an amorphous core 
is employed and an operating frequency is increased from commercial frequency to several-kHz. 
However, since non-sinusoidal voltage such as square, dc-biased, PWM are applied to the 
transformer, core loss and copper loss of the transformer are increased, and its estimation is 
generally difficult. Therefore, quantitative estimation of transformer loss under non-sinusoidal 
excitation and loss reduction of the high-frequency amorphous transformer are required. The loss 
generated in the transformer is roughly classified into copper loss and core loss. This paper presents 
quantitative analysis and reduction of core loss and copper loss of high-frequency transformer for 
MW-class dc-dc converters. 
The chapter 1 describes the background and the motivation of the study. 
The chapter 2 describes conventional methods for calculating core loss based on magnetic circuit. 
First, a magnetic circuit model using inductance element for estimating the core loss was described. 
Next, another magnetic circuit model expressing separately dc hysteresis and ac hysteresis was 
described. In this model, dc hysteresis is expressed by the Look-Up-Table, and classical and 
anomalous eddy current losses are indicated by the magnetic circuit elements. By comparing the 
measured values with the calculated ones, it was clear that this model can calculate magnetic 
hysteresis and core loss with high accuracy. However, it cannot simulate the minor loops since the 
Look-Up-Table of this model is obtained from only major loops of dc hysteresis. Moreover, a lot of 
measured major loops in various maximum magnetic flux densities are required. 
The chapter 3 describes a novel magnetic circuit model using Landau-Lifshitz-Gilbert (LLG) 
equation. The LLG equation can consider minor loops of hysteresis, and parameters of the LLG 
equation can be determined by minimum measured hysteresis loops. On the other hand, the 
magnetic circuit model using the LLG equation has some problems: the calculation accuracy under 
 high magnetic flux density is not high, and the calculation time is long. To overcome the above 
problems, some equations which express the effective field of the LLG equation was corrected to 
improve the calculation accuracy, and a novel method that a Play model obtained from the LLG 
equation is combined with a magnetic circuit model to reduce the calculation time was proposed. In 
order to prove the usefulness of the proposed method, it was demonstrated that the dynamic 
analysis of the power converter circuit using the proposed magnetic circuit was carried out. 
The chapter 4 describes a method for suppressing the increase of copper loss due to high 
frequency. First, the causes of increase in copper loss due to high frequency in amorphous high 
frequency transformer were investigated by finite element method (FEM). As a result, it was 
cleared that the cause is a proximity effect due to leakage magnetic flux. Next, the optimum 
winding arrangement of high frequency transformer is described. As a result of FEM, it was shown 
that the interleaved winding arrangement can reduce the increase of copper loss due to high 
frequency. Furthermore, it was clear that a thin rectangular wire with interleaved winding 
arrangement is more effective to reduce the copper loss. Finally, the validity of the proposed 
winding arrangement was proved by experiment using the prototype transformers. 
The chapter 5 describes the application of the amorphous transformer to MW class dc-dc 
converter. First, a circuit configuration of the transformer which is suitable for the MW class dc-dc 
converter used for the offshore wind power generation system was studied. As a result, it was clear 
that a multi-winding type transformer was suitable for the MW class dc-dc converter. Next, it was 
demonstrated by experiment that the interleaved winding is still effective in the case of the 
multi-winding type transformer to reduce the increase of copper loss due to high frequency. Next, a 
simplified design method for high frequency transformer for MW class dc-dc converter was 
presented and MW class high frequency transformer was designed. By calculating the copper loss of 
high frequency MW class transformer with interleaved and non-interleaved winding, it was 
revealed that MW class transformer with interleaved winding is lower loss than that with 
non-interleaved winding. Furthermore, the loss analysis of the whole dc-dc converter system 
including the MW class high frequency transformer was conducted by using the method proposed in 
chapter 3 and 4. 
The chapter 6 concludes the results and discussion obtained in the paper and describes the 
subjects for the future study. 
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第 1 章 緒言 
 
 本研究の背景 1.1
大気汚染や地球温暖化などの問題は世界規模で深刻化しており，従来の大量
生産・大量消費型社会から，環境と調和した持続可能型社会への転換が望まれ
ている。エネルギー分野においても，環境に対するリスクが比較的高い火力や
原子力などのいわゆる大規模集中型発電から，太陽光や風力，水力，バイオマ
スなどの再生可能エネルギーを利用した分散型発電への移行が望まれている。 
再生可能エネルギーの中でも，風力発電は発電コストが低く，スケールメリ
ットが大きいため，大型風車を複数台設置した集合型発電施設（ウインドファ
ーム）という形態で導入が進んでいる。また最近では，さらなる大容量化と出
力安定化を目指し，洋上風力発電の検討も進んでいる[1]。 
洋上風力発電の導入実績では，現在欧州が大きく先行しており，総容量数十 
MW～数百 MW のウインドファームが複数稼働しているが[2]，我が国において
も，将来，浮体式の洋上風力発電等が実用化され，大規模な洋上風力発電が可
能になれば，重要な基幹電源の一つになる可能性がある。 
このような大規模洋上風力発電の実用化においては，洋上で発電した大容量
の電力を，陸地にある連系設備まで効率良く送電する技術も不可欠である。現
在は，風力発電機からの出力を商用トランスによって昇圧して送電する，いわ
ゆる高圧交流送電（HVAC）が主流であるが，トランスのサイズと重量が極めて
大きくなるため，工事の手間やコストの増大につながることが指摘される。ま
た今後，陸上から数十～数百 km 離れた，より風況の良い遠洋にウインドファー
ムが建設されることを想定すると，HVAC では送電損失の増大も懸念される。 
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上述の問題に対して，最近では，高周波リンク DC-DC コンバータを用い，ト
ランスを高周波で動作させることで小型軽量化を図り，さらに高圧直流送電
（HVDC）によって交流送電時の損失の問題を解決する方式が検討されている[3]。
このような DC-DC コンバータに使用される絶縁・昇圧用のトランスとしては，
動作周波数が数 kHz 程度であることから，アモルファス高周波トランスが適当
であると考えられる。ただし，DC-DC コンバータの場合，トランスに印加され
る電圧は正弦波ではなく，デューティ比可変の方形波であることから，非正弦
波で励磁された際のトランスの損失を定量的に算定する手法が必要不可欠であ
る。ここで，トランスで生じる損失は銅損と鉄損に大別されるが，このうち鉄
損は，磁気飽和や磁気ヒステリシスなどの複雑な磁気現象に起因するため，こ
れを定量的に求めることは必ずしも容易ではなく，国内外の研究機関で様々な
手法について検討が行われている[4]-[8]。 
近年の計算機性能の大幅な向上により，有限要素法（FEM；Finite Element 
Method）などを用いた大規模な電磁界解析が一般的に行われるようになった。
FEM は解析対象の形状，寸法および材料特性を詳細に反映したモデルの作成が
可能であり，解析対象の電気・磁気的な状態を知ることができるほか，計算精
度も高いという利点を有している。しかしながら，解析対象を細かく分割して
計算するため絶対的な計算量が多くなり解析に莫大な時間を費やしてしまうこ
とや，インバータや電気・電子回路を含めた連成解析が必ずしも容易ではない
といった欠点を持っている。また，有限要素法において磁気飽和や磁気ヒステ
リシスなどの磁気現象を計算する場合，要素数が多く計算時間が莫大になるた
め，一般に磁気ヒステリシスを直接計算せずに，スタインメッツの実験式など
に基づき後処理で近似計算される場合が多い。 
磁気回路法は，起磁力と磁束の関係を電気回路における電圧と電流の関係と
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同様に扱うことで，機器内部の磁気現象を巨視的に解析する手法である。簡便
な計算で機器の動作を把握することが可能であり，鉄心の非線形性も考慮でき
る。また，電気・電子回路や熱等価回路との連成解析も容易であるため，機器
単体のみで無く，システム全体の解析・設計にも適用できる。 
磁気回路法による鉄損算定については，すでに磁気抵抗に対して直列にイン
ダクタンスを挿入する手法が提案されている[9], [10]。しかしながら，この手法で
は周波数の 1 乗に比例するヒステリシス損と，2 乗に比例する渦電流損を 1 つ
のインダクタンス素子で模擬するため，励磁電圧が単一波形，単一周波数の場
合には，精度良く鉄損を算定できるが，励磁電圧の波形や周波数が変化する場
合には，その都度インダクタンスの値を実験的に求めなければならない。 
また，直流ヒステリシスをルックアップテーブルで表し，交流損失を周波数
の 2乗に比例する渦電流損，並びに 1.5乗に比例する異常渦電流損で表す手法も
提案されている[11]。しかしながら，この手法では直流ヒステリシスのメジャー
ループのみをルックアップテーブルで与えているため，マイナーループの模擬
ができない。 
一方で，トランスの銅損について考えると，アモルファス高周波トランスの
動作周波数が数 kHz 程度になることから，表皮効果や近接効果により銅損が増
大することが懸念される。例えば，スイッチング回路向けなどの小容量高周波
トランスにおいてはリッツ線を用いた銅損低減手法などが広く応用されている
が，多くの巻線が必要な大容量高周波トランスにおいては，リッツ線は高価で
あり巻線占積率も低いことから，MW 級トランスの巻線にリッツ線を採用する
ことは実用的ではないと考えられる。したがって，大容量アモルファス高周波
トランスの銅損の分析による銅損の低減手法に関する検討も欠かせない。 
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さらに，トランスの設計においては損失だけでなく重量を考慮した設計が必
要であるが，トランスの損失と重量はトレードオフの関係にある。例えば，巻
線断面積を大きくして電流密度を低くすることにより単位重量あたりの銅損を
小さくできるが，トランスの寸法が大きくなるため重量および鉄損が増大する。
また，鉄心断面積を大きくして磁束密度を低くすることにより単位重量当たり
の鉄損を低減できるが，トランスの寸法が大きくなるため重量および銅損が増
大する。したがって，鉄損と銅損並びにトランス重量を考慮したトランスの最
適設計手法の確立が不可欠である。 
 
 本研究の目的 1.2
以上述べたように，大規模洋上風力発電用 HVDC システムの実現には，大容
量の DC-DC コンバータの開発が必須であるが，そのためには絶縁・昇圧用のア
モルファス高周波トランスの銅損並びに鉄損の定量解析と低減に関する検討が
必要不可欠である。 
そこで本研究では，アモルファス高周波トランスの損失の定量解析と DC-DC
コンバータへの適用に関する検討を行う。具体的には，まず鉄損の定量解析に
ついては，Landau-Lifshitz-Gilbert（LLG）方程式に着目し，マイナーループまで
考慮可能な磁気回路モデルの構築を行うとともに，計算精度の向上および計算
時間の短縮に関する検討を行う。次いで，銅損に関しては，高周波化に伴う銅
損増加の要因の分析と，それを抑制可能な巻線の形状と配置に関する検討を行
う。さらに，MW 級 DC-DC コンバータの回路構成として，アモルファス高周波
トランスの 2 次側を多巻線にすることで昇圧する方式を提案するとともに，銅
損および鉄損の解析結果と低減手法に基づき，MW 級アモルファス高周波トラ
ンスの設計指針を明らかにするとともに，DC-DC コンバータ全体の動解析を行
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う。本論文は以上の検討をまとめたものである。 
 
 本論文の構成 1.3
以下に本論文の構成を述べる。 
第 1章は緒言であり，本論文の背景および目的について述べている。 
第 2 章では，磁気回路法に基づく損失解析の基礎について述べている。まず
始めに，従来のインダクタンス素子を用いる鉄損算定法について述べる。次い
で直流ヒステリシスをルックアップテーブルで与え，交流損失を渦電流損，並
びに異常渦電流損を表す回路素子で与える鉄損算定法について述べる。そして，
これらの手法ではマイナーループまで考慮した磁気ヒステリシスは模擬できな
いことを示した。 
第 3 章では，LLG 方程式に着目し，マイナーループまで考慮可能な磁気回路
モデルの構築を行うとともに，計算精度の向上および計算時間の短縮に関する
検討を行っている。まず始めに，実測したいくつかのヒステリシスループから
LLG 方程式のパラメータを決定することで，マイナーループまで含めた磁気ヒ
ステリシスを表現可能であることを示した。一方で，高磁束密度下における算
定精度が高くないという課題があった。また，LLG 方程式を用いる手法は，本
質的に収束演算が必要であるため，計算時間が長大化する問題がある。そこで，
まず，高磁束密度下における算定精度向上に関する検討を行い，提案手法によ
り，高磁束密度下におけるヒステリシスループ並びに電流波形の算定精度を向
上できることを明らかにした。また，計算時間短縮の検討においては，収束演
算が不要なヒステリシスの計算手法である，プライザッハモデルやプレイモデ
ルに着目した。しかしながら，これらのモデルの導出には多数の実測したヒス
テリシスループが必要になる。そこで本論文では，プレイモデルの導出に必要
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なヒステリシスループを，LLG 方程式を用いて算定する手法を提案した。算定
したプレイモデルと磁気回路モデルを組み合わせることで，ヒステリシスルー
プ並びに鉄損を高速・高精度に算定できることを明らかにした。さらに，コン
バータ回路の動作シミュレーションを行い，提案手法が応用回路などの動解析
にも有用であることを明らかにした。 
第 4 章では，高周波化に伴うトランスの銅損増加を抑制する手法に関して検
討している。まず初めに，高周波トランスの巻線配置に関する検討について述
べている。有限要素法による解析の結果，巻線を 1 層毎交互巻にすることで，
高周波化に伴う巻線抵抗の増大を抑制できることを示した。次いで，巻線形状
について検討について述べている。並列巻線および平角銅線について検討を行
った結果，薄い平角線を用い巻線を 1 層毎交互巻にすることが高周波化に伴う
巻線抵抗の増大抑制に有効であることを明らかにした。さらに，試作トランス
を用いた実験結果と計算結果を比較することにより，提案する巻線配置の有用
性を実証した。 
第 5 章では，MW 級 DC-DC コンバータの適用に関して検討している。まず，
MW 級 DC-DC コンバータの昇圧回路の回路構成について検討を行い，多巻線方
式を提案した。多巻線方式の 1層毎交互巻の試作トランスを用いた実験により，
2次側多巻線トランスにおいても，1層毎交互巻が高周波化に伴う銅損増加の抑
制に有効であることを示した。次いで，MW 級 DC-DC コンバータ用高周波トラ
ンスの簡易設計法を提案し，MW 級高周波トランスの設計を行った。設計した
MW 級高周波トランスに関して，1層毎交互巻と単純重ね巻の銅損を計算するこ
とにより，MW 級高周波トランスにおいて，1層毎交互巻のトランスの方が低損
失であることを示した。さらに，前章までの手法により，MW 級高周波トラン
スを含む DC-DC コンバータ全体の損失解析を行った。 
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第 6 章は結言であり，本研究で得られた成果をまとめるとともに，残された
課題について述べている。 
 
 8 
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第 2 章 磁気回路法に基づく損失解析の基
礎 
 
本章では，後章での解析の基礎となる磁気回路法に基づく損失解析の基礎に
ついて説明する。まず，磁気抵抗に対して直流にインダクタンス素子を挿入す
ることで鉄損を算定する手法について述べる。次いで，直流ヒステリシスおよ
び渦電流損失，異常渦電流損失を個々に算定可能な磁気回路モデルについて述
べ，計算結果と実験結果を比較するとともに，これらのモデルの課題について
指摘する。 
 
 磁気回路法の基礎 2.1
図 2.1(a)に示すような断面積 Si，磁路長 li，透磁率の環状鉄心について考え
る。鉄心には巻数 N の巻線が施され，電流 i が流れているとする。このとき，
起磁力 Ni と磁束の間には次の関係が成立する。 
mRNi   (2.1) 
ただし， 
i
m
i
l
R
S
  (2.2) 
である。(2.1)式において，起磁力を電圧，磁束を電流に対応させれば，電気回
路におけるオームの法則と同様の関係が成立することがわかる。なお，(2.1)式の
Rmは電気回路における抵抗に相当することから，磁気抵抗（リラクタンス）と
呼ばれる。したがって，同図(a)の環状鉄心は同図(b)のように磁気回路で表すこ
とができ，これを解くことで巻線電流が与えられたときの磁束を求めることが 
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(a) 環状鉄心 
 
(b) 環状鉄心の磁気回路 
図 2.1 環状鉄心とその磁気回路 
  
i
N
li
Si

Ni
Rm
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できる。表 2.1に電気回路と磁気回路の対応関係を示す。 
以上のように磁気回路と電気回路は類似しているが，磁性体は磁気飽和特性
およびヒステリシス特性を持ち，交流磁界による鉄損が発生する。したがって，
精度の良い計算結果を得るためには，これらの複雑な磁気特性を考慮に入れた
磁気回路モデルが必要となる。 
 
 磁気飽和と鉄損を考慮した磁気回路モデル 2.2
2.2.1 磁気回路モデルの導出 
図 2.2 に，交流電源に接続された鉄心を示す。巻線の巻数は N1であり，巻線
電流は i1である。鉄心の断面積と磁路長はそれぞれ Si，liであり，鉄心に流れる
磁束はである。 
図 2.3 に，交流励磁された場合のヒステリシスループの概略図を示す。ここ
で，図中の動作点 c における磁界強度 H は，磁気特性の非線形性を表す a-b 間
の成分と，磁束密度 B の時間微分に比例する b-c間の成分の和と考えると，次式
のように表すことができる。 
dt
dB
BBH mm 11    (2.3) 
上式中の次数 m は 3 以上の奇数であり，磁気特性の非線形性の強さに応じて決
定する。また1，mは磁化係数であり，材料の B－H 曲線から求めることがで
きる。一方，1は鉄損曲線から求まる鉄損係数である。 
(2.3)式を起磁力 Ni と磁束の関係に書き直すと，次式が得られる。 
1 1
1 1
mi m i i
m
i i i
l l l d
N i
S S S dt
   
   
 (2.4) 
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表 2.1 電気回路と磁気回路の対応関係 
電気回路 磁気回路 
電圧 v 起磁力 Ni 
電流 i 磁束 
電気抵抗 R 磁気抵抗 Rm 
v = Ri Ni = Rm 
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図 2.2 交流電源に接続された鉄心 
 
 
  
li
v1
Si
i1
N1

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図 2.3 ヒステリシスループの概略図 
  
B
H
dt
dB
1
b ca
m
mBBH   1
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(2.4)式の磁気回路方程式において，電気回路と磁気回路の類似性に着目し，起磁
力を電圧，磁束を電流とみなせば，図 2.4 に示すように，非線形磁気抵抗にイ
ンダクタンスを直列に接続した回路で表されることが了解される。 
 
2.2.2 磁化係数1,mの決定 
本項では，磁化係数1,mの決定方法について述べる。 
図 2.5 および図 2.6 に実験に用いたカットコアの諸元と写真を示す。実験に
は，板厚 0.35 mm および 0.20 mm の無方向性ケイ素鋼板のカットコア，並びに
アモルファス金属を用いた。表 2.2 に，各材料における実効断面積，磁路長，
質量密度を示す。各材料における励磁コイルの巻数は，N1 = 48 turns であり，サ
ーチコイルの巻数は Ns = 144 turns である。ただし，アモルファス金属における
周波数 2 kHz 以上の実験においては，励磁コイルの巻数は N1 = 12 turns，サーチ
コイルの巻数は Ns = 48 turnsとした。 
図 2.7 に磁化特性の測定に用いる実験回路の基本構成を示す。図中の v1は励
磁電圧，i1は励磁電流，vsはサーチコイルの誘起電圧である。また，コアの磁界
強度 Hは，磁路を C とすれば，アンペールの法則 (Ampère's law) により， 
1 1
C
Hdl N i  (2.5) 
となるから，式を変形することにより， 
1 1
i
N i
H
l
  (2.6) 
と求まる。 
また，コアを流れる磁束と磁束密度を，B とすれば，ファラデーの電磁誘導
の法則(Faraday's law of induction)より， 
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図 2.4 磁気飽和と鉄損を考慮した磁気回路モデル 
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図 2.5 実験に用いたカットコアの諸元 
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図 2.6 実験に用いたカットコア（無方向性ケイ素鋼板） 
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表 2.2 実験で用いた各材料の諸元 
材料 板厚 0.35 mmの 
無方向性ケイ素鋼板 
板厚 0.20 mmの 
無方向性ケイ素鋼板 
アモルファス金属 
実効断面積 
Si (m
2
) 
313.6×10
-6
 297.6×10
-6
 328×10
-6
 
実効磁路長 
li (m) 
0.2268 0.2268 0.244 
質量密度 
qi (kg/m
3
) 
7700 7600 7180 
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図 2.7 実験回路の基本構成 
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dt
d
Nv ss

  (2.7) 
となることから，式を変形することで， 
1
i
s
s i
B
S
v dt
N S


 
 
(2.8) 
と求まる。 
直流ヒステリシスループについては，B–Hループの大きさが変化しなくなるほ
ど十分に低い周波数（f = 5 Hz）の電圧で励磁した際に得られた B–Hループを直
流ヒステリシスループとみなした。図 2.8 に，測定した直流ヒステリシスルー
プを示す。磁化係数1,mについては，直流ヒステリシスの中心線を近似するこ
とによって決定する。図 2.9に，最大磁束密度 1.2 Tにおける，直流ヒステリシ
スおよびその中心線を示す。 
得られた直流ヒステリシスの中心線を次式で近似する。 
m
mBBH   1  (2.9) 
図 2.10 に，最大磁束密度 1.2 T における直流ヒステリシスループの中心線を，
(2.9)式で近似したものを示す。表 2.3に，各材料について，(2.9)式より求めた m，
1，mを示す。

2.2.3 鉄損係数1の決定 
  (a) スタインメッツの実験式 
 一般に鉄損 wiは，ヒステリシス損 whと渦電流損 weからなり，以下のスタイ
ンメッツの実験式で近似できることが知られている。 
 22 
 
 
 
 
 
  
(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 (b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
  
(c) アモルファス金属 (d) アモルファス金属 
（Bm=0.4 T, 0.8 Tの拡大図） 
図 2.8 直流ヒステリシスループ 
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(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 (b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
 
(c) アモルファス金属 
図 2.9 直流ヒステリシスループの中心線 
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(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 (b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
 
(c) アモルファス金属 
図 2.10 直流ヒステリスループの中心線の近似 
  
0 100 200 300 400
0
0.4
0.8
1.2
1.6
Magnetic field  H (A/m)
M
ag
n
et
ic
 f
lu
x
 d
en
si
ty
  
B
  
(T
)
Center line
Approximate curve
0 100 200 300
0
0.4
0.8
1.2
1.6
Magnetic field  H (A/m)
M
ag
n
et
ic
 f
lu
x
 d
en
si
ty
  
B
  
(T
)
Center line
Approximate curve
0 100 200 300 400
0
0.4
0.8
1.2
1.6
Magnetic field  H (A/m)
M
ag
n
et
ic
 f
lu
x
 d
en
si
ty
  
B
  
(T
)
Center line
Approximate curve
 25 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
表 2.3 (2.9)式に基づく近似結果 
パラメータ 板厚 0.35 mmの 
無方向性ケイ素鋼板 
板厚 0.20 mmの 
無方向性ケイ素鋼板 
アモルファス金属 
m 5 5 3 
1 102.9 95.9 75.3 
m 70.2 56.1 167.6 
 
  
 26 
 
i h ew w w   (2.10) 
hn
h h mw A fB   (nh = 1.6 ~ 2.0) 
(2.11) 
2 2
e e mw A f B  (2.12) 
ここで f および Bmは周波数と磁束密度の最大値である。Ah，Aeはヒステリシス
損係数と渦電流損係数であり，材料の鉄損曲線（wi /f－f 曲線）から以下のように
求めることができる。なお，簡単のため(2.11)式の nhは 2.0 とする。したがって，
それぞれの損失は図 2.11のように表すことができる。 
(2.10)式の両辺を周波数 f で割ると，次式が得られる。 
2 2i
h m e m
w
A B A B f
f
 
 
(2.13) 
したがって，最大磁束密度 Bmが一定であれば，鉄心材料の wi /f－f 曲線の切片
から Ahを，傾きから Aeをそれぞれ求めることができる。ここでは，図 2.7に示
した実験回路を用いて Ahと Aeを求めた。交流電源により正弦波電圧を印加した
ときに巻線に流れる電流および鉄心に巻かれたサーチコイルに誘起される電圧
vsから，次式により鉄損 wiが求められる。 
1
1
0
1 T
i s
s i i i
N
w v i dt
N Tq S l
   (2.14) 
ここで，T は電源電圧の周期である。交流電源の周波数および最大磁束密度を
種々変化させて鉄損を測定することで，図 2.12 に示す wi /f－f 曲線が得られる。 
表 2.4に，(2.13)式より得られた各材料の Ahと Aeを示す。 
次いで，Ahと Aeから鉄損係数1を求める。 
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図 2.11 ヒステリシス損および渦電流損を考慮した鉄損曲線 
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(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 (b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
 
(c) アモルファス金属 
図 2.12 wi / f - f 曲線の実測値とその近似曲線 
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表 2.4  wi /f－f 曲線の実測値から得られたパラメータ 
パラメータ 板厚 0.35 mmの 
無方向性ケイ素鋼板 
板厚 0.20 mmの 
無方向性ケイ素鋼板 
アモルファス金属 
Ah 1.74×10
-2
 1.41×10
-2
 3.53×10
-3
 
Ae 7.64×10
-5
 2.994×10
-5
 2.02×10
-6
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(b) 鉄損係数1の決定 
鉄損は，図 2.3に示したヒステリシスループの面積から求めることができる。
磁束密度 Bが正弦波であるとすれば，(2.3)式から次式のように求められる。 
B( )
( 0)
2 2
21
1
2
t T
i
B t
i
m
i
w HdB
Tq
B
f
q
 





 sin 2mB B ft
 
(2.15) 
ここで T は周期であり，qiは鉄心の質量密度である。したがって，材料の鉄損曲
線を上式で近似することで，鉄損係数1を求めることができる。
一方で，鉄損は(2.10)～(2.12)式より次式のように表すこともできる。 
2 2h
i e m
A
w A f B
f
 
  
 
 
(2.16) 
したがって，(2.15)式と(2.16)式の比較から， 1 は次式のように求めることもで
きる。
1 22
i h
e
q A
A
f


 
  
 
 
(2.17) 
 (2.17)式より，励磁電圧の波形と周波数が時間的に変化しなければ，1 は定
数になることがわかる。図 2.13 に，(2.17)式から求めた鉄損係数1 の周波数特
性を示す。この図から，鉄損係数1は周波数に反比例することが了解される。
 
2.2.4 実測値と計算値の比較 
図 2.14に，電気－磁気連成解析モデルを示す。このモデルを用いて，正弦波
電圧を印加した場合について，種々の周波数および最大磁束密度における励磁 
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(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 (b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
 
(c) アモルファス金属 
図 2.13 1 の周波数特性 
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図 2.14 電気-磁気連成解析モデル 
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電圧・電流およびヒステリシスループの算定を行った。なお，計算には汎用の
数値解析プログラムである MATLABを用いた。 
図 2.15に，各材料の励磁電圧の実測波形を示す。なお，実験と計算における
励磁電圧の条件を同じにするため，実測した励磁電圧波形の点列データを，計
算における励磁電圧として与える。また，同図の励磁電圧は，板厚 0.20 mm お
よび 0.35 mm の無方向性ケイ素鋼板においては，周波数 f = 100 Hz，最大磁束密
度 Bm = 1.2 Tのヒステリシスループに対応しており，アモルファス金属において
は，周波数 f = 1000 Hz，最大磁束密度 Bm = 1.2 T のヒステリシスループに対応し
ている。 
図 2.16に，電流波形の実測波形と計算波形を示す。この図を見ると，導出し
た磁気回路モデルによって，励磁電流波形が比較的精度よく計算できているこ
とがわかる。また，図 2.17に各材料のヒステリシスループを示す。これらの図
を見ると，磁束密度が低い領域では特に誤差が大きくなることがわかる。図 2.18
は，鉄損の計算値と実測値の比較である。この図を見ると，鉄損についても，
計算結果と実測結果の間に誤差が生じていることがわかる。この原因としては，
図 2.12に示した wi /f－f 曲線の近似誤差が考えられる。 
 
 直流ヒステリシスと異常渦電流損を考慮した磁2.3
気回路モデル 
前節で述べた磁気回路モデルでは，周波数の 1 乗に比例するヒステリシス損
と，2乗に比例する渦電流損を一つのインダクタンス素子で表すため，励磁電圧
が単一波形，単一周波数の場合には，インダクタンスの値を変える必要はない
が，励磁電圧の波形や周波数が変化する場合には，その都度インダクタンスの 
 34 
 
 
 
 
 
  
(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
(b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
 
(c) アモルファス金属（f = 1000 Hz） 
図 2.15 励磁電圧の実測値(正弦波励磁時，動作磁束密度 Bm = 1.2 T ) 
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(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
(b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
 
(c) アモルファス金属（f = 1000 Hz） 
図 2.16 電流の実測波形と計算波形(正弦波励磁時，動作磁束密度 Bm = 1.2 T ) 
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(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
(b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
  
(c) アモルファス金属 
（f = 1000 Hz） 
(d) アモルファス金属 
（f = 1000 Hz，Bm=0.4 T, 0.8 T の拡大図） 
図 2.17 ヒステリシスループの実測値と計算値の比較(正弦波励磁時，動作磁束
密度 Bm = 0.4 T, 0.8 T, 1.2 T) 
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(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 (b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
 
(c) アモルファス金属 
図 2.18 鉄損の計算値と実測値の比較 
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値を実験的に求めなければならない。また，低磁束密度において，ヒステリシ
スループの算定精度が低いという課題もある。 
本節では，上記の問題を解決する手法として提案された，直流ヒステリシス
および異常渦電流損を考慮した磁気回路モデル[11]について説明する。前節と同
様に，まず磁気回路モデルの導出を行い，その後，磁気回路モデルに必要な係
数を実験結果から決定する。次いで，励磁電圧・電流波形およびヒステリシス
ループの計算結果を実験結果と比較することで，その有用性について示す。 
 
2.3.1 磁気回路モデルの導出 
文献[12]において，鉄損 wi はヒステリシス損 wh，渦電流損 we，異常渦電流損
waを用いて，以下の式で近似できることが実験的に示されている。 
i h e aw w w w    (2.18) 
2
h h mw A B f  (2.19) 
2 2
e e mw A B f  (2.20) 
1.5 1.5
a a mw A B f  (2.21) 
ここで，Ah，Ae，Aa はそれぞれヒステリシス損係数，渦電流損係数，異常渦電
流損係数である。f および Bmは周波数と磁束密度の最大値である。 
(2.18)式の両辺を周波数 f で割ると，次式が得られる。 
2 2 1.5 0.5i
h m e m a m
w
A B A B f A B f
f
  
 
(2.22) 
したがって，それぞれの損失は図 2.19 のように表される。 
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図 2.19 異常渦電流損を考慮した鉄損曲線 
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(2.22)式を満たすように，磁界強度 Hと磁束密度 Bの関係を決めると，次式が
得られる。 






















0)(
0)(
5.0
21
5.0
21
dt
dB
dt
dB
dt
dB
Bg
dt
dB
dt
dB
dt
dB
Bg
H


 
(2.23) 
上式において，第 1項 g(B)が直流ヒステリシスを表し，第 2項が渦電流損，第 3
項が異常渦電流損を表す。 
図 2.20は，(2.23)式に対応したヒステリシスループの概略図である。図中の動
作点 c における磁界強度 H は，直流ヒステリシス g(B)によって決まる a-b 間の
成分と，磁束の時間微分に依存して変化する b-c間の成分の和で表される。 
(2.23)式を起磁力 Ni と磁束の関係に書き直すと，次式が得られる。 
 
0.5
1 2
0.5
i i
i
i i
l d l d
Ni g B l
S dt S dt
   
  
 
(2.24) 
(2.24)式より，異常渦電流損を考慮した磁気回路モデルは，図 2.21 に示すよ
うに，磁束で決まる 2つの従属電源と，インダクタンスを直列に接続した回路
で表されることが了解される。次項では，g(B)および，の導出法について述
べる。 
 
2.3.2 回路パラメータの決定 
まず，g(B)に関しては，B–Hループの大きさが変化しなくなるほど十分に低い
周波数の電圧で励磁した際に得られた B–Hループを，直流ヒステリシスループ 
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図 2.20 (2.23)式に対応したヒステリシスループの概略図 
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図 2.21 直流ヒステリシスと異常渦電流損を考慮した磁気回路モデル 
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とみなし，これをルックアップテーブルとして与えた。ここでは，図 2.8 に示
した各材料の直流ヒステリシスループを用いた。 
次いで，1，2の導出方法について述べる。磁束密度波形が正弦波であると仮
定すると，(2.23)式から鉄損 wiは，次式のように求まる。 
( )
( 0)
2 2 1.5
( )
2 1.51 2
( 0)
1
1 2
( ) 8.763
B t T
i
B t
i
B t T
m m
B t
i i i
w HdB
Tq
B B
g B dB f f
Tq q q
  





  


 (2.25) 
上式の両辺を周波数fで割ることにより，次式が得られる。 
2 2 1.5
0.51 22. 8.763i m m
i i
w B B
const f f
f q q
  
    (2.26) 
したがって，鉄心材料の wi /f－f 曲線を最小二乗法で近似することによって，
，を求めることができる。図 2.22 に，wi /f－f 曲線の実測値と近似曲線を示
す。したがって，表 2.5に，各材料のパラメータを示す。 
 
2.3.3 実測値と計算値の比較 
図 2.23に，前項までの考察に基づき導出した電気－磁気連成解析モデルを示
す。このモデルを用いて，正弦波電圧および 2値 PWM 電圧で励磁した場合にお
ける計算値と実測値の比較を行う。 
まず，正弦波励磁時における比較を行った。図 2.24に，各材料の電流の実測
波形と計算波形を示す。なお，同図における励磁電圧波形は前節における図 2.15
と同一である。図 2.24を見ると，導出した磁気回路モデルによって，励磁電流
波形が比較的精度よく計算できていることがわかる。また，図 2.25に，各材料
のヒステリシスループを示す。この図を見ると，ヒステリシスループについて 
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(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 (b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
 
(c) アモルファス金属 
図 2.22  wi / f - f 曲線の実測値と近似曲線 
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表 2.5  wi /f－f 曲線の実測値から得られたパラメータ 
パラメータ 板厚 0.35 mmの 
無方向性ケイ素鋼板 
板厚 0.20 mmの 
無方向性ケイ素鋼板 
アモルファス金属 
1 0.0242 0.0072 9.96×10-5 
2 0.2631 0.2830 0.0738 
 
  
 46 
 
 
 
 
 
 
 
図 2.23 電気-磁気連成解析モデル 
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(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
(b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
 
(c) アモルファス金属（f = 1000 Hz） 
図 2.24 電流の実測波形と計算波形(最大磁束密度 Bm = 1.2 T ) 
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(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
(b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
  
(c) アモルファス金属 
（f = 1000 Hz） 
(d) アモルファス金属 
（f = 1000 Hz，Bm=0.4 T, 0.8 T の拡大図） 
図 2.25 ヒステリシスループの実測値と計算値の比較（最大磁束密度 Bm = 1.2 
T, 0.8 T, 0.4 T） 
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も精度よく計算できていることがわかる。次いで，図 2.26に，各材料の鉄損の
計算値と実測値を示す。この図を見ると，鉄損についても，計算値と実測値が
ほぼ良好に一致していることがわかる。 
次いで，2値 PWM 励磁時における比較を行った。図 2.27に，板厚 0.20mm の
無方向性ケイ素鋼板の励磁電圧波形，電流波形，ヒステリシスループを示す。
同図より，本モデルはルックアップテーブルにメジャーループのみを用いてい
ることから，PWM 励磁などにおけるマイナーループが計算できないことがわか
る。 
このように，本モデルはルックアップテーブルにメジャーループを用いるこ
とから，マイナーループが計算できないという課題がある。また，本モデルは
直流ヒステリシスにルックアップテーブルを用いていることから，種々の最大
磁束密度に対応した多くの直流ヒステリシスが必要であるという課題がある。 
 
 まとめ 2.4
本章では，後章の解析の基礎となる，磁気回路法に基づく電力用磁気デバイ
スの解析の基礎について述べた。 
まず，磁気回路法の基礎として，磁気回路と電気回路の対応関係について述
べた。次に，磁気飽和および鉄損を考慮した磁気回路モデルについて述べた。
同モデルは，磁気飽和および鉄損を考慮可能であることを示したが，ヒステリ
シスループの算定精度が低いこと，鉄損係数が周波数により変化するので，そ
の都度鉄損係数を決定する必要があることを明らかにした。さらに，直流ヒス
テリシスと異常渦電流損失を考慮した磁気回路モデルについて述べた。実測値
と計算値の比較により，同モデルは磁気ヒステリシスおよび鉄損を高精度に算
定可能であることを明らかにした。一方で，同モデルはルックアップテーブル 
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(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 (b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
 
(c) アモルファス金属 
図 2.26 鉄損の計算値と実測値の比較 
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(a) 励磁電圧波形 (b) 電流波形 
 
(c) ヒステリシスループ 
図 2.27 PWM 励磁時の計算値と実測値の比較 
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にメジャーループを用いていることから，マイナーループが計算できないとい
う課題が明らかになった。また，同モデルを導出するためには，最大磁束密度
の異なる種々の直流ヒステリシスの実測値が必要という課題が明らかになった。 
そこで次章では，LLG 方程式に着目し，マイナーループまで考慮可能な磁気
回路モデルの構築を行うとともに，計算時間の向上および計算時間の短縮に関
する検討を行う。 
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第 3 章 LLG 方程式を利用した磁気回路解
析 
 
前章で述べた直流ヒステリシスおよび異常渦電流損失を考慮した磁気回路モ
デルは，ヒステリシスループを含む鉄損を精度よく算定可能であるが，マイナ
ーループが計算できないといった課題がある。また，同モデルを導出するため
には，種々の最大磁束密度に対応した多くの直流ヒステリシスの実測データが
必要である。したがって，必要最小限の実測データからマイナーループを含む
磁気ヒステリシスを表現可能な解析手法の確立が必要である。 
ヒステリシスモデルは，大きく分けると物理モデルと現象論的モデルに分け
ることができる。その中でも，物理モデルの一つであるマイクロマグネティク
スは，磁性体内部の微小な磁化の挙動や分布を Landau-Lifshitz-Gilbert (LLG)方程
式を用いて表現可能であり，磁壁や磁気異方性，磁化同士の相互作用など，材
料のミクロな磁気現象を詳細に模擬できる。一方，現象論的モデルとしては，
プライザッハモデルなどが古くから知られており，収束計算が不要であること
から，物理モデルと比較して，計算時間を大幅に短縮できる特長がある。 
本章では，まず，マイクロマグネティクスの概要について述べるとともに，
先行研究で提案された，LLG 方程式で扱う磁界を簡略化することで，無方向ケ
イ素鋼板の磁気ヒステリシスを表現する手法を取り入れた，マイナーループま
で表現可能な磁気回路モデルを提案する。また，高磁束密度下における算定精
度向上についても検討を行うとともに，プレイモデルと磁気回路モデルを組み
合わせることで，計算時間を大幅に短縮する手法について述べる。さらに，ト
ランスを含む電力変換回路の解析を行い，実験結果と比較を行う。 
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 LLG 方程式を取り入れた磁気回路モデル 3.1
3.1.1 LLG 方程式の基礎と簡略化 
磁性体は，結晶粒の集合によって構成されており，結晶粒は磁区構造を持つ
ことが知られている。この磁性体内部の磁化の分布や挙動を，磁壁や磁区を予
め仮定することなく，基本方程式を解くことによって忠実に求めようとする学
問分野をマイクロマグネティクスと言う[13]-[15]。マイクロマグネティクスでは，
LLG 方程式を用いて，磁化の挙動を表すのが一般的である。本手法では，まず
解析領域を n 個に要素分割し，分割した各要素（i = 1～n）に磁化ベクトル Mi
を割り当てる。各磁化ベクトルの挙動は次に示す LLG方程式に従う。 
( ) ( ) ( 1 ),i ii eff i
d d
i n
dt dt
      
m m
m H m  (3.1) 
ここで，mi = (mix, miy, miz) は大きさが 1になるように規格化した磁化ベクトルで
あり，飽和磁化Msを用いて mi = Mi / Msで与えられる。また， = 2.21 × 10
5
 m/(A·s)
はジャイロ磁気定数， = 1 は Gilbert の損失定数と呼ばれる無次元数である。ま
た， Heffは有効磁界であり，次式で与えられる。 
eff app ani mag exc   H H H H H
 
(3.2) 
ここで Happは印加磁界，Haniは異方性磁界，Hmagは静磁界，Hexcは交換磁界であ
る。 
異方性磁界 Hani は，材料の結晶構造に由来し，方向により磁化のしやすさが
異なる性質を磁界の形で表したものである。磁化しやすい方向を磁化容易軸と
いい，磁化しにくい方向を磁化困難軸と呼ぶ。鉄やケイ素鋼板のように，図 3.1
に示す立方晶構造の場合では，磁化容易軸は直交する x，y，z 軸の 3つの軸とな
る。 
静磁界 Hmagは，各要素の磁化ベクトルが周りの空間に作る磁界である。 
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図 3.1 立方晶の結晶格子の例 
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交換磁界 Hexc は，隣接する磁化ベクトル同士に働く磁気的な作用を磁界の形
で表したものである。一般に強磁性体の場合，隣接する磁化ベクトルの間には
同じ方向を向くように交換磁界が作用する。 
上述の各磁界の和で与えられる有効磁界 Heff を入力として，各要素について
LLG方程式を解くことで，磁性体内の磁化ベクトル miの挙動と分布を計算する
ことができる。なお，本論文では Runge-Kutta 法を用いて LLG 方程式を解くた
め，(3.1)式を次式の形に整理をして，dmi/dt を左辺にまとめる。 
2
{( ) ( ( ))}
1
i
i eff i i eff
d
dt



     

m
m H m m H
 
(3.3) 
上述の方法を用いることで，磁化の詳細な挙動や分布を求めることができる
が，本手法をそのまま電気機器の解析に適用すると，解析モデルが巨大になる
ため，計算機容量や計算時間の観点から事実上不可能である。また，実際の電
磁鋼板の磁気ヒステリシスは，磁歪による磁気弾性効果や内部応力，材料に含
まれる不純物や結晶の格子欠陥など，様々な影響を受けるため，これらを忠実
に模擬することは困難である。 
このような問題に対し，文献[16]では，いくつかの仮定を設けることで，実用
的に無方向性ケイ素鋼板の直流ヒステリシスを計算する手法が提案されている。
具体的には，本来多磁区構造を有する結晶粒を単磁区構造とみなすことで，磁
壁の挙動を表す交換磁界を無視する。一方，交換磁界を無視したことによって，
磁壁移動による磁化反転が表現できなくなった代わりに，異方性磁界の強さを
表す係数を物理定数よりも小さくすることで，磁化を回転しやすくしている。
また，本来，個々の磁化に作用する静磁界は異なるが，これらをすべて計算す
ることは，計算時間の観点から実用的ではないことから，これを無視し，代わ
りに無視した静磁界による影響に加えて，磁歪による磁気弾性効果や格子欠陥
などの影響をまとめて，磁気弾性エネルギーによる磁界と称して有効磁界に加
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えている。 
以上より，文献[16]における有効磁界 Heffは次式で与えられる。 
eff app ani ela  H H H H  (3.4) 
ここで Happは印加磁界，Haniは異方性磁界，Helaは磁気弾性エネルギーによる磁
界である。 
上式の異方性磁界 Haniは，次式で表される。 
1 ani
ani
s i
E
M

 

H
m
 
(3.5) 
2 2 2 2 2 2
1 2 2 3 3 1( )
2
ani s
ani
h M
E a a a a a a  
 
(3.6) 
ここで，Eani は異方性エネルギーであり，hani は異方性磁界係数である。また，
a1，a2，a3 は各要素の磁化容易軸に対する方向余弦である。先に述べたように，
文献[16]では交換磁界を無視しており，磁壁移動による磁化反転が表現できない
ことから，代わりに異方性磁界係数 haniを物理定数よりも小さくすることで磁化
を回転しやすくしている。また，磁化容易軸の方向は 3次元ランダム分布とし，
異方性磁界係数 haniには正規分布を持たせ，その平均値および標準偏差はそれぞ
れℎ𝑎𝑛𝑖およびaniである。 
また，(3.4)式の磁気弾性エネルギーによる磁界 Helaは，以下の式で与えられる。 
1 ela
ela
s i
E
M

 

H
m
 
(3.7) 
3
2
2
1
2 4 6
2 4 6
j
ela j
j
E b m
b m b m b m


  

 
(3.8) 
2 2 2
1 1 1
1 1 1
( ) ( ) ( )
N N N
ix iy iz
i i i
m m m m
N N N  
    
 
(3.9) 
ここで，b2, b4, b6は係数である。(3.8)式を見るとわかるように，文献
[16]において，
Eelaは様々な要因に由来する磁化同士の相互作用を考慮するために，平均規格化
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磁化𝑚の偶数次の項だけを持つ，べき級数で与えられている。したがって，(3.7)
式の磁界は，平均規格化磁化𝑚の奇数次の項だけを持つ，べき級数となることか
ら，主として磁気特性の非線形性を表していることがわかる。 
図 3.2に，解析対象としたコアの形状と寸法，並びに LLG方程式の解析領域
を示す。本手法では簡便のため，実際に LLG方程式を用いて磁化分布を計算す
るのは，同図に示すコア中のある微小空間のみとし，ここで求められた磁化分
布がコアに一様に存在するものと仮定する。また，(3.3)式の LLG 方程式から実
際に求まるのは磁化ベクトル Mi ( = Ms mi )であるが，ここから次式を用いて，磁
束密度 Bを求める。 
0 app zB H M   (3.10) 
ここで，0は真空の透磁率， zM は磁化ベクトル Miの長手方向成分の平均値であ
る。なお，一般的な LLG方程式では磁界の変化に対する磁化の動的な振る舞い
を計算するが，文献[16]の計算においては，(3.3)式の LLG方程式の収束値を用い
て直流ヒステリシスを計算する。具体的には，印加磁界 Happ をステップ状に微
小変化させ，(3.3)式の左辺における磁化の変化が十分に小さくなった時の磁化の
長手方向成分から磁束密度を求めている。 
図 3.3に，最大磁束密度 0.4 T，0.8 T，1.2 T における，各材料の直流ヒステリ
シスループの実測値と LLG方程式で求めた近似値を示す。なお，LLG方程式の
各パラメータは，実測の直流ヒステリシスと一致するように決定した。また，
LLG方程式の解析領域は nx × ny × nz = 16 × 16 × 8 = 2048要素であり，各要素のサ
イズは各辺の長さが 0.1 mm の立方体とした。表 3.1に，種々の材料について求
めた LLG 方程式のパラメータを示す。図 3.3 を見ると，種々の材料について，
上述の LLG方程式を用いることで，直流ヒステリシスを精度よく近似できるこ
とが了解される。 
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図 3.2 解析対象と LLG方程式の関係 
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(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 (b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
  
(c) アモルファス金属 (d) アモルファス金属 
（Bm=0.4 T, 0.8 Tの拡大図） 
図 3.3 直流ヒステリシスループの実測値と計算値（最大磁束密度 Bm = 1.2 T, 0.8 
T, 0.4 T） 
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表 3.1 LLG方程式のパラメータ 
パラメータ 板厚 0.35 mmの 
無方向性ケイ素鋼板 
板厚 0.20 mmの 
無方向性ケイ素鋼板 
アモルファス金属 
Ms (T) 1.4 1.4 1.8 
ℎ𝑎𝑛𝑖 (A/m) 106.4 92 31.3 
ani (A/m) 26.6 23 7.8 
b2 (J) 90 75 118 
b4 (J) 39 48 378 
b6 (J) 39 18 63 
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3.1.2 磁気回路モデルの導出 
前章で述べたように，鉄損 wiはヒステリシス損 wh，渦電流損 we，異常渦電流
損 waを用いて，以下の式で近似できることが実験的に示されている。 
2 2 2 1.5 1.5
i h e a
h m e m a m
w w w w
A fB A f B A f B
  
  
 (3.11) 
ここで，Ah，Ae，Aa はそれぞれヒステリシス損係数，渦電流損係数，異常渦電
流損係数である。f および Bmは磁束密度の周波数と最大値である。 
(3.11)式を満たすように，磁界強度 Hと磁束密度 Bの関係を決めると，次式が
得られる。 
0.5
1 2app
dB dB
H H
dt dt
   
 
(3.12) 
上式において，右辺第 1項が直流ヒステリシスを表し，第 2項が渦電流損，第 3
項が異常渦電流損を表す。1，2は係数であり，導出法については第 2.3 節で述
べた。なお，上式における磁束密度 B は，図 3.4 に示したコア中の微小空間の
の長手方向成分であり，(3.10)式から求められる。 
(3.12)式より，起磁力 Ni と磁束の関係は，次式で表される。 
0.5
1 2
1 1 0.5
i i
app i
i i
l d l d
N i H l
S dt S dt
   
    (3.13) 
図 3.4に，上式に基づき導出した磁気回路モデル[17], [18]を示す。本モデルにお
いて，直流ヒステリシスは前項で述べた LLG方程式で表し，渦電流損と異常渦
電流損は，第 2.3 節で述べた磁気インダクタンスと磁束で決まる従属電源を用
いて表す。また，同図の電気回路方程式は， 
1 1 1 1
d
v ri N
dt

   (3.14) 
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図 3.4 提案する磁気回路モデル 
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で表されることから，(3.13)式を(3.14)式に代入することで，磁束密度 B に関す
る以下の微分方程式が導かれる。 
0.5
1 1 1 1 2
1 1
1 1 1
( ) 0i i iapp i
rl rl dB rl dB
v H N S
N N dt N dt
 
     (3.15) 
したがって，電圧 v1が与えられれば，磁束密度 B が計算できる。さらに，求め
た磁束密度 Bを(3.14)式に代入すれば，電流 i1が求められる。以上のように，本
モデルを用いることで，電源電圧の時間変化に対応した電流，磁界，磁束密度
の動的なふるまいを計算することができる。 
図 3.5 に，計算のフローチャートを示す。ある時刻において，始めに Happを
推定し，(3.3)式の LLG 方程式に基づき磁化分布を計算する。次いで，(3.10)式を
用いて，磁化の長手方向成分の平均値から磁束密度の長手方向成分を求める。
求められた磁束密度について(3.15)式が成立すれば，次の時刻の計算に移行し，
成立しない場合は(3.15)式が成立するまでニュートン法を用いてHappの推定を繰
り返す。 
 
3.1.3 実験結果と計算結果の比較 
前項で導出した LLG 方程式を取り入れた磁気回路モデルを用いて，正弦波並
びに非正弦波で励磁した際の電流，ヒステリシスループおよび鉄損の算定を行
った。なお，検討で用いた材料は，板厚 0.35mm および 0.20mm の無方向性ケイ
素鋼板，並びにアモルファス金属である。 
 
 (a) 正弦波励磁 
まず，正弦波励磁時のシミュレーションを行い，実測値との比較検討を行っ
た。図 3.6に，励磁電圧の実測波形を示す。なお，同図は前章の図 2.15と同一 
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図 3.5 提案する磁気回路モデルのフローチャート 
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(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
(b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
 
(c) アモルファス金属（f = 1000 Hz） 
図 3.6 励磁電圧の実測波形（正弦波励磁時，最大磁束密度 Bm = 1.2 T） 
  
0 2 4 6 8 10
-15
-10
-5
0
5
10
15
Time  t (ms)
V
o
lt
ag
e
  
v 1
 (
V
)
0 2 4 6 8 10
-15
-10
-5
0
5
10
15
Time  t (ms)
V
o
lt
ag
e
  
v 1
 (
V
)
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
-150
-100
-50
0
50
100
150
Time  t (ms)
V
o
lt
ag
e
  
v 1
 (
V
)
 67 
であり，計算においては，この実測した励磁電圧波形を入力として用いた。図 3.7
は，電流の実測波形と計算波形である。また，図 3.8 は，ヒステリシスループ
の実測値と計算値の比較である。図 3.9 に，鉄損の実測値と計算値の比較を示
す。これらの図より，提案する磁気回路モデルにより，電流波形，ヒステリシ
スループ並びに鉄損を高精度に算定可能であることが了解される。 
 
(b) 非正弦波励磁 
DC-DC コンバータに代表されるように，最近の電力変換・制御機器はインバ
ータなどのパワーエレクトロニクス回路と，トランスやリアクトルなどの磁気
デバイスを組み合わせるケースが非常に多い。そこで，以下では，リングコア
を2値PWM波形で励磁した場合について，実験結果と計算結果の比較を行った。
図 3.10 に，励磁電圧の実測波形を示す。図 3.11 に，電流の実測波形と計算波
形を示す。図 3.12 に，ヒステリシスループを示す。これらの図を見ると，電流
波形の算定精度も高く，前章で述べた従来モデルでは表現できなかったマイナ
ーループまで精度よく算定できていることが了解される。 
以上のように，直流ヒステリシスの計算に LLG方程式を用い，これと磁気回
路モデルを組み合わせることで，マイナーループまで含めた磁気ヒステリシス
ループ，並びに鉄損を精度よく算定できることが明らかになった。一方，LLG
方程式を用いる手法は繰り返し収束演算が必要であるため，計算時間は長大化
する傾向がある。 
 
 高磁束密度下における算定精度向上 3.2
前節で述べた手法を用いることで，必要最小限の実測データから，種々の磁 
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(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
(b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
 
(c) アモルファス金属（f = 1000 Hz） 
図 3.7 電流の実測波形と計算波形（正弦波励磁時，最大磁束密度 Bm = 1.2 T） 
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(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
(b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
  
(c) アモルファス金属 
（f = 1000 Hz） 
(d) アモルファス金属 
（f = 1000 Hz，Bm=0.4 T, 0.8 T の拡大図） 
図 3.8 ヒステリシスループの実測値と計算値の比較（正弦波励磁時，最大磁束
密度 Bm = 1.2 T, 0.8 T, 0.4 T） 
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(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 (b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
 
(c) アモルファス金属 
図 3.9 鉄損の実測値と計算値の比較 
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(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
(b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
 
(c) アモルファス金属（f = 100 Hz） 
図 3.10 励磁電圧の実測波形（2値 PWM励磁時，最大磁束密度 Bm = 1.2 T） 
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(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
(b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
 
(c) アモルファス金属（f = 100 Hz） 
図 3.11 電流の実測波形と計算波形（2値 PWM 励磁時，最大磁束密度 Bm = 1.2 
T） 
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(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
(b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
 
(c) アモルファス金属（f = 100 Hz） 
図 3.12 ヒステリシスループの実測値と計算値（2値 PWM 励磁時，最大磁束密
度 Bm = 1.2 T, 0.8 T, 0.4 T） 
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束密度の磁気ヒステリシスを高精度に計算可能であることを示した。一方で，
本手法は，高磁束密度下における強い非線形性やヒステリシスループの算定精
度があまり高くないという問題があった。そこで本節では，磁気ヒステリシス
のさらなる算定精度の向上について検討を行う[19], [20]。なお，本節における検討
には，板厚 0.20mm の無方向性ケイ素鋼板を用いた。 
図 3.13に，第 3.1 節で述べた LLG方程式を用いた手法を用いて，1.8Tのヒス
テリシスループを計算した結果を示す。同図より，高磁束密度における算定精
度が低いことがわかる。この原因は，(3.7)式および(3.8)式を見るとわかるように，
文献[16]において，Eelaは様々な要因に由来する磁化同士の相互作用を磁気特性の
非線形性の形で表しているが，その次数が低いためである。そこで(3.8)式を，次
に示すような高次の式で与える。 
10
2
2
1
j
ela j
j
E b m


 
(3.16) 
上式において，b2, b4, b6, … , b20は係数であり，実測した直流ヒステリシスと一
致するように決める。 
図 3.14(a)に，(3.16)式を用いて求めた板厚 0.20 mm の無方向性ケイ素鋼板の直
流ヒステリシスの計算値と実測値を示す。この図を見ると，磁気飽和領域にお
ける直流ヒステリシスの算定精度が向上していることがわかる。しかしながら，
の同図(b)の拡大図を見ると，最大磁束密度 Bm = 1.8 Tのヒステリシスループにつ
いて，計算値と実測値のループの幅が異なることが了解される。この課題を解
決するために，ループ形状のさらなる算定精度向上に関して検討を行う。 
文献[16]では，交換磁界を無視したことによって磁壁移動による磁化反転が表
現できなくなった代わりに，異方性磁界係数を物理定数よりも小さくすること
で磁化を回転しやすくしている。これを実際の磁化過程に対応させて考えると，
低磁束密度領域では磁壁移動が主であり磁化が印加磁界により容易に反転する 
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(a) 直流ヒステリシスの実測値と計算値 
 
(b) 拡大図 
図 3.13 板厚 0.2 mm の無方向性ケイ素鋼板の直流ヒステリシスの実測値と計
算値 
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(a) 直流ヒステリシスの実測値と計算値 
 
(b) 拡大図 
図 3.14 板厚 0.2 mm の無方向性ケイ素鋼板の直流ヒステリシスの実測値と計
算値 
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ため，異方性磁界係数を物理係数より小さくすることで近似可能であるが，磁
壁移動終了後の高磁束密度領域では回転磁化が主となるため，磁化が容易に動
かないようにする必要がある。したがって，文献[16]では一定値であった異方性
磁界係数が高磁束密度領域において大きくなるように，次式を用いて補正する。 
1 ani
ani ani
s i
E
k
M

 

H
m
 
(3.17) 
1 2 31 min(1,exp( ( )))ani ik k k k   m m
 
(3.18) 
ここで，k1，k2，k3は係数であり，それぞれ k1 = 2, k2 = 5, k3 = 0.7とした。図 3.15
に，(3.18)式の |𝒎 ∙ 𝒎𝑖| に対する kaniの関係を示す。同図において，ある規格化
磁化ベクトル miと平均規格化磁化ベクトル𝒎 が同一方向だと仮定すると，横軸
は平均規格化磁化𝑚 に対応する。すなわち，平均規格化磁化𝑚 が大きくなる高
磁束密度領域では kaniが大きくなり，低磁束密度領域より磁化が回転しにくくな
るように異方性磁界が補正される。なお，図 3.15の横軸|𝒎 ∙ 𝒎𝑖|は，| mi |が全
ての要素において 1であることから，次式に書き換えることができる。 
|𝒎 ∙ 𝒎𝑖| = 𝒎 cos 𝜃𝑖 (3.19) 
ただし，𝜃𝑖は𝒎と𝒎𝑖のなす角である。したがって，図 3.15 の横軸|𝒎 ∙ 𝒎𝑖|は平
均規格化磁化ベクトル 𝒎および cos𝜃𝑖に比例する。 
(3.17)式～(3.18)式を用いて，直流ヒステリシスの算定を行った。図 3.16(a)に，
板厚 0.20 mm の無方向性ケイ素鋼板の直流ヒステリシスの計算値と実測値を示
す。また，同図(b)は拡大図である。これらの図を見ると，提案手法を用いるこ
とで，最大磁束密度 Bm = 1.8 Tのヒステリシスループの幅についても，実測値と
良く一致していることが了解される。 
図 3.17に，提案手法を取り入れた磁気回路モデルを示す。最大磁束密度が 1.8T
になるように電圧を与えた。図 3.18(a)に励磁電圧波形を示す。図 3.18(b)に，従 
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図 3.15 規格化磁化ベクトル miと平均規格化磁化ベクトル𝒎 の内積の絶対
値に対する kaniの関係 
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(a) 直流ヒステリシスの実測値と計算値 
 
(b) 拡大図 
図 3.16 板厚 0.2 mm の無方向性ケイ素鋼板の直流ヒステリシスの実測値と計
算値 
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図 3.17 LLG方程式を取り入れた磁気回路モデル 
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(b) 励磁電圧波形（f = 100 Hz） 
  
(b) 従来モデルを用いて求めた電流波形お
よび実測波形（f = 100 Hz, Bm = 1.8 T） 
(c) 提案モデルを用いて求めた電流波形お
よび実測波形（f = 100 Hz, Bm = 1.8 T） 
図 3.18 励磁電圧波形 
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来モデルを用いて計算した電流波形を示す。図 3.18(c)に，提案モデルを用いて
計算した電流波形を示す。これらの図より，従来モデルでは，高磁束密度にお
ける電流波形の非線形性の精度が低い一方で，提案モデルを用いることで，精
度が向上することが了解される。 
 
 プレイモデルを取り入れた磁気回路モデル 3.3
3.3.1 プライザッハモデルとプレイモデル 
プライザッハモデル[21]は，収束演算が不要であるため，LLG 方程式を利用し
た手法と比べて，計算時間を大幅に短縮できる特長がある。 
図 3.19(a)に，プライザッハモデルで用いられる磁気双極子の一例を示す。同
図において，入力は磁界 Hであり，出力は磁化 mである。また，同図において
Huは磁化 mが負から正に反転する磁界，Hvは磁化 mが正から負に反転する磁界
であり，Hu>Hvである。正および負の飽和磁界の強さをそれぞれ Hsおよび‐Hs
とすると，磁気双極子 mの磁化状態 D(Hu，Hv)の定義域は， 図 3.19(b)に示すよ
うな Huと Hvの 2次元平面の範囲で表される。また，(Hu，Hv)の磁化反転の特性
を持つ磁気双極子の個数は，図 3.20(a)に示すような分布関数 K(Hu，Hv)で表現
される。そして，プライザッハモデルの出力は，磁気双極子 mの磁化状態 D(Hu，
Hv)と分布関数 K(Hu，Hv)を図 3.19 (b)の範囲で２次元積分することで計算できる。
例えば，図 3.20(b) に示すような，(Hu，Hv) = (2,-1)の磁気双極子および(Hu，Hv) 
= (1,-2)の磁気双極子がそれぞれ 1 個存在する場合を考える。この場合において
入力 H を 3→-3→3 と 1 刻みで変化させると，プライザッハモデルの出力は図 
3.20(b)の右下に示すように変化する。同図に示すように，プライザッハモデルは，
磁化反転の特性が異なる磁気双極子の集合体で磁気ヒステリシスを表現するモ 
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(a) 磁気双極子の例  
 
 
(b) 磁気双極子 m の磁化状態 Dの定義域  
図 3.19  磁気双極子の例 
  
H
m
1/2
Hu
Hv
-1/2
0
0
(2,-1)
(1,-2)
(2, 1)
(1, 0) (2, 0)
(0,-1)
(-1,-2) (2,-2)
(1,-1)
(0,-2)
H
m
1/2
HuHv
2-1
(Hu, Hv) = (2, -1)
Hu
21-1
-2
-1
1
Hv
-1/2
H
m
1/2
1-2
(Hu, Hv) = (1, -2)
-1/2
HuHv
Hs
-Hs
Hs
-Hs
磁化状態
D(Hu, Hv)
 84 
 
 
(a) 分布関数 K の定義域  
 
 
(b) プライザッハモデルの計算例  
図 3.20  プライザッハモデルの分布関数と計算例 
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デルであり，マイナーループも模擬できる。なお，この分布関数の決定には，
種々の最大磁束密度で測定した多数のヒステリシスループ群が必要であり，こ
の分布関数を決定することで，任意の形状のヒステリシスを表現できる。一方
で，プライザッハモデルは，分布関数が Huと Hvの 2次元の領域を持ち，2次元
積分による計算が必要であるため，計算機容量および計算量が大きくなるとい
う課題がある。また，図 3.20(b)に示したように，磁気双極子の反転箇所におい
て磁化が不連続に変化するため，有限要素法や磁気回路法に取り入れた際に，
解の収束性が悪化してしまう。 
このように，プライザッハモデルは磁気双極子を用いたモデルであり，モデル
イメージが掴みやすいとから広く知られているが，数値解析に用いる際には課
題も多いといえる。そこで最近では，プライザッハモデルと数学的に等価であ
りながら，より簡便で計算機容量を削減可能なプレイモデル[22]が注目されてい
る。プレイモデルは，図 3.21(a)に示すように，幅の異なる複数のプレイヒステ
ロンと形状関数を用いてヒステリシスを表現する。同図(b)に，プレイヒステロ
ンの一例と，その動作範囲を示す。同図において，①で示したような飽和領域
および動作範囲の内側においては，入力が増加すると，出力は右に水平に移動
し，入力が減少すると，出力は左に水平に移動する。また，②で示したような
動作範囲の左境界辺上においては，入力が増加すると右に水平に移動し，入力
が減少すると，出力は左下に傾き１で移動する。また，③で示したような動作
範囲の右境界辺上においては，入力が増加すると，出力は右上に傾き１で移動
し，入力が減少すると，出力は左に水平に移動する。このようなプレイヒステ
ロンに対し，図 3.21(c)に示すような形状関数を掛け合わせることで，任意の形
状のヒステリシスを表現することができる。なお，形状関数は入力をプレイヒ
ステロンの出力とする一価関数であり，種々の最大磁束密度において測定した 
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(a) プレイモデルの概要 
 
(b)プレイヒステロンの動作 
 
(c)形状関数の例 
図 3.21  プレイモデルの概要 
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多数のヒステリシスループ群から決定される。 
以上のように，プレイモデルは幅という 1 次元の要素を持つプレイヒステロ
ンおよび一価関数である形状関数を用いたモデルであるため，2次元の分布関数
の記憶および 2 次元積分が必要なプライザッハモデルと比較して計算機容量お
よび計算量を削減できる。また，プライザッハモデルは磁気双極子を用いるた
め磁化が不連続になるという課題があるが，プレイモデルのプレイヒステロン
は連続関数であり，形状関数も連続関数をとるため，磁化の変化も連続になる。
しかしながら，一般にプライザッハモデルやプレイモデルの導出には，最大磁
束密度の異なる多数のヒステリシスループを実測する必要があるという実用上
の問題がある。 
 
3.3.2 LLG 方程式を用いたプレイモデルの導出法 
前述のプレイモデルを用いることで，ヒステリシスの計算時間を短くできる
が，モデルを導出するためには，最大磁束密度の異なる多数のヒステリシスル
ープを実測する必要があり，これが実用上の問題として指摘されている。一方
で，LLG 方程式を用いた手法は，必要最小限の実測したヒステリシスループか
ら，種々の最大磁束密度のヒステリシスループを計算可能なモデルであるが，
計算時間が長いという課題があった。そこで本論文では，両モデルの長所に着
目し，LLG 方程式を用いてプレイモデルを導出し，導出したプレイモデルを磁
気回路モデルに取り入れる手法を提案する[23], [24]。 
提案手法の具体的な手順を以下に述べる。まず，いくつかの直流ヒステリシ
スを測定し，LLG 方程式のパラメータを導出する。次いで，LLG 方程式を用い
て，種々の最大磁束密度のヒステリシスループ群を計算する。図 3.22に，LLG
方程式を用いて計算したヒステリシスループ群を示す。実測値の代わりに，こ 
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(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 (b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
 
(c) アモルファス金属 
図 3.22  LLG方程式を用いて計算したヒステリシスループ群（Bm =0.04 T～1.2 
T） 
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の LLG方程式から得られたヒステリシスループ群を用いて，プレイモデルを導
出する。 
表 3.2 に，従来手法と本論文で提案する手法の比較を示す。提案手法は，プ
レイモデルを単独で用いる場合と比較して，モデルの導出に必要な実測データ
が少ないという大きな利点がある。また，提案手法は LLG方程式を単独で用い
る場合と比較して，シミュレーションの計算時間を大幅に短縮できる。なお，
提案手法は，実測データから LLG方程式のパラメータを決定し，LLG方程式を
用いたシミュレーションによりプレイモデルを導出する必要があるが，モデル
の導出に必要な実測データは少なくてよく，一度モデルを導出すれば様々な応
用回路の計算が高速に実行できることから，従来手法よりも優れているといえ
る。 
 
3.3.3 プレイモデルを取り入れた磁気回路モデル 
本項では，前項で述べた手法により得られたプレイモデルを取り入れた磁気
回路モデルを構築し，実験結果と計算結果を比較する。 
図 3.23 に，実験回路およびプレイモデルを取り入れた磁気回路モデル[23], [24]
を示す。同図に示すように，磁気回路モデルにおける直流ヒステリシスをプレ
イモデルから計算する。 
まず，正弦波励磁時の計算を行い，実測値との比較を行った。図 3.24に，電
流波形の実測波形と計算波形を示す。また，図 3.25に，ヒステリシスループの
計算値と実測値を示す。これらの図を見ると，計算値と実測値はほぼ良好に一
致していることがわかる。 
次いで，マイナーループの表現精度について確認するため，PWM励磁時の計
算を行い，実測値と比較をした。図 3.26 に，電流波形の実測波形と計算波形を 
 90 
 
 
 
 
表 3.2 LLG方程式とプレイモデルの特徴の比較 
磁気回路モデルにおける直流
ヒステリシスの表現法 
LLG方程式 プレイモデル LLG 方程式から得ら
れたプレイモデル 
（提案手法） 
モデルの導出に必要な実測デ
ータ 
少ない 多い 少ない 
LLG 方程式のパラメータ導
出 
必要 不要 必要 
実測データに基づくプレイモ
デルの導出 
不要 必要 不要 
LLG 方程式のシミュレーシ
ョンによるプレイモデルの導
出 
不要 不要 必要 
磁気回路モデルを用いたシミ
ュレーションの計算時間 
長い 短い 短い 
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図 3.23  磁気回路モデル 
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(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
(b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
 
(c) アモルファス金属（f = 1000 Hz） 
図 3.24 電流の実測波形と計算波形（正弦波励磁時，最大磁束密度 Bm = 1.2 T） 
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(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
(b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
  
(c) アモルファス金属 
（f = 1000 Hz） 
(d) アモルファス金属 
（f = 1000 Hz，Bm=0.4 T, 0.8 T の拡大図） 
図 3.25 ヒステリシスループの実測値と計算値の比較（正弦波励磁時，最大磁
束密度 Bm = 1.2 T, 0.8 T, 0.4 T） 
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(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
(b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
 
(c) アモルファス金属（f = 100 Hz） 
図 3.26 電流の実測波形と計算波形（PWM 励磁時，最大磁束密度 Bm = 1.2 T） 
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示す。また，図 3.27 に，ヒステリシスループの計算値と実測値を示す。これら
の図を見ると，マイナーループを含むヒステリシスも高精度に計算可能である
ことがわかる。  
本手法による，計算時間の短縮効果を確認するため，板厚 0.20 mm の無方向
性ケイ素鋼板を動作磁束密度 1.2 Tになるように周波数 100Hzの 2値 PWM正弦
波励磁で 10 周期分計算した場合について，計算時間を 3.1 節の手法と 3.3 節の
手法で比較する。直流ヒステリシスを LLG方程式で表した 3.1節のモデルでは，
37 時間であったが，これをプレイモデルに置き換えた 3.3 節の方法では約 4 分
であった。したがって，直流ヒステリシスの計算にプレイモデルを用いること
で，計算時間を 100 分の１未満に大幅に短縮できることがわかる。 
 
 電力変換回路のシミュレーション 3.4
前節までの検討では，リアクトルを解析対象として，マイナーループを表現
可能な磁気回路モデルについて述べた。本節では，本論文の検討対象である
DC-DC コンバータ回路を想定し，トランスおよび整流ダイオードを含む電力変
換回路の実験およびシミュレーションを行う[25]。 
図 3.28 に，電力変換回路の実験回路およびその磁気回路モデルを示す。なお，
磁気回路の直流ヒステリシスの計算には，3.3節で提案した，LLG 方程式から得
られたプレイモデルを用いる。検討に用いた材料は板厚 0.20mm の無方向性ケイ
素鋼板とした。 
まず，励磁電圧波形をデューティ比 0.5 の方形波励磁とした際の計算と実測の
比較を行った。図 3.29(a)に，励磁電圧の実測波形を示す。計算においては，こ
の実測した励磁電圧波形を入力電圧とした。同図(b)に，2次電圧の実測波形と計
算波形を示す。また，同図(c)に電流波形，同図(d)にヒステリシスループの計算 
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(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
(b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
 
(c) アモルファス金属（f = 100 Hz） 
図 3.27 ヒステリシスループの実測値と計算値（PWM 励磁時，最大磁束密度
Bm = 1.2 T, 0.8 T, 0.4 T） 
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図 3.28  電力変換回路の実験回路およびその磁気回路モデル 
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(a) 1次電圧（励磁電圧）波形 (b) 2次電圧波形 
  
(c) 電流波形 (d) ヒステリシスループ 
図 3.29 板厚 0.20mm の無方向性ケイ素鋼板の実験結果（方形波励磁時，最
大磁束密度 Bm = 1.2 T） 
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値と実測値を示す。これらの図を見ると，計算値と実測値は良好に一致してい
ることがわかる。 
次いで，マイナーループを含むヒステリシスループの算定精度について明ら
かにするため，2 値 PWM 励磁時の計算と実測の比較を行った。図 3.30(a)に，
励磁電圧の実測波形を示す。計算においては，この実測した励磁電圧波形を入
力電圧とした。同図(b)に 2次電圧波形，同図(c)に電流波形，同図(d)にヒステリ
シスループを示す。これらの図を見ると，本手法は PWM 励磁時においても，電
圧・電流波形を精度よく算定可能であり，マイナーループを含むヒステリシス
も高精度に計算できることが了解される。 
さらに，コンバータ回路を PWM 励磁した際の計算時間を，3.1 節の手法と 3.3
節の手法で比較した。直流ヒステリシスを LLG 方程式で表した 3.1 節のモデル
では，85 分であったが，これをプレイモデルに置き換えた 3.3 節の方法では約
45 秒であった。したがって，直流ヒステリシスの計算にプレイモデルを用いる
ことで，計算時間を大幅に短縮できることが明らかになった。 
 
 まとめ 3.5
本章では，直流ヒステリシスの計算に LLG 方程式を利用した磁気回路解析に
ついて検討を行った。 
まず，磁性体内部の磁化分布を計算するために広く使われているマイクロマ
グネティクスの概要および，無方向性ケイ素鋼板並びにアモルファス金属の磁
気ヒステリシスを LLG方程式により計算する簡略化モデルについて述べた。 
次いで，上述のモデルを取り入れた磁気回路モデルを提案した。同モデルは，
直流ヒステリシスの計算に LLG方程式を用い，渦電流損失および異常渦電流損
失は Bertotti の式に基づいた磁気回路の素子で表現する。同モデルは，必要最小 
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(a) 1次電圧（励磁電圧）波形 (b) 2次電圧波形 
  
(c) 電流波形 (d) ヒステリシスループ 
図 3.30 板厚 0.20mm の無方向性ケイ素鋼板の実験結果（PWM 励磁時，最大
磁束密度 Bm = 1.2 T） 
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限の実測データから導出可能であり，同モデルを用いることで，種々の鉄心材
料の種々の励磁波形におけるヒステリシスを精度よく計算できることが明らか
になった。 
その後，高磁束密度における算定精度向上について検討を行った。磁気弾性
エネルギーの数式に高次の項を追加することなどにより，高磁束密度における
LLG方程式の算定精度を向上可能であることを明らかにした。 
さらに，LLG 方程式とプレイモデルを組み合わせることにより，計算時間を
短縮する手法について検討した。LLG 方程式によるシミュレーションによりプ
レイモデルを導出することにより，必要最小限の実測データから種々の最大磁
束密度におけるヒステリシスループを計算可能であることを明らかにした。 
さらに，本論文で目的とする DC-DC コンバータ回路を模擬したシミュレーシ
ョンを行い，コンバータ回路の電圧，電流波形およびヒステリシスループを精
度よく算定可能であることを示した。
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第 4 章 高周波トランスの巻線損失に関す
る考察 
 
本章では，本研究で考察対象とするアモルファス高周波トランスにおける，
高周波化に伴う銅損増加の原因と，その対策について検討を行う[26]-[29]。まず，
有限要素法による磁界解析によって，高周波化に伴う銅損増加の要因を明らか
にする。次いで，銅損増加を抑制可能な巻線形状と配置について検討する。最
後に，容量 5kW のアモルファス高周波トランスを用いて実証実験を行う。 
 
 有限要素法による巻線配置と巻線形状の検討 4.1
4.1.1 巻線配置に関する検討 
図 4.1 に，考察に用いたアモルファス高周波トランスの形状と寸法を示す。
解析における巻線電流密度は 1 A/mm2とした。また，解析における鉄心材料の
比透磁率は 5000とした。本トランスを用いて，巻線の配置と形状に関する検討
を行う。 
図 4.2 に，片側の脚に 1 次巻線が，もう片側の脚に 2 次巻線が施されたトラ
ンスの巻線配置を示す。本論文では，同図の巻線配置を通常巻と呼ぶ。コイル
の巻線は丸線であり，丸線の巻線断面積は約16 mm2である（巻線直径：5.62 mm）。
また，コイルの巻数は同図に示すように，1次巻線，2次巻線ともに 1層あたり
12本を 6層ずつ配置した 72である。本章におけるトランスの巻線抵抗 r は，次
式で表される 1次側から見た合成抵抗とする。 
𝑟 =
𝑊𝑐
𝐼1
2  (4.1) 
ここで，Wcは銅損，I1は 1次電流である。銅損 Wcは，1次巻線抵抗 r1と 2次巻 
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図 4.1 4.1節の検討に用いたトランス形状 
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図 4.2 通常巻の巻線配置（丸線） 
  
Primary winding Secondary winding
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線抵抗 r2を用いて，次式で表される。 
𝑊𝑐 = 𝑟1𝐼1
2 + 𝑟2𝐼2
2 (4.2) 
ここで，I2は 2 次電流である。図 4.2 のトランスの巻数比が 1 であることから，
1次電流 I1と 2次電流 I2が等しいと仮定した場合，(4.2)式は， 
𝑊𝑐 = (𝑟1 + 𝑟2)𝐼1
2 (4.3) 
で表されることから，(4.1)式の巻線抵抗は，次式のように 1 次巻線抵抗 r1 と 2
次側巻線抵抗 r2の合成抵抗となる。 
𝑟 = 𝑟1 + 𝑟2 (4.4) 
また，有限要素法における，ある周波数の巻線抵抗 r ( f = x Hz)の値は，計算で得ら
れるのは抵抗値ではなく損失値であることから，1次巻線および 2 次巻線の銅損
の和 Wcを用いて 
𝑟(𝑓=𝑥 Hz) = 𝑟𝑑𝑐
𝑊𝐶(𝑓=𝑥 Hz)
𝑊𝑐(𝑓=1 Hz)
 (4.5) 
で求める。ここで，rdcは巻線抵抗 r の直流時の値，Wc (f = x Hz)は周波数 x Hz にお
ける銅損の値，Wc (f = 1 Hz)は周波数 1 Hz における銅損の値である。 
図 4.2 の通常巻のトランスについて，巻線抵抗の周波数依存性を計算すると
ともに，漏れ磁束および電流密度の分布を求めた。 
図 4.3 に，巻線抵抗の周波数依存性の計算結果を示す。この図を見ると，高
周波化に伴い，巻線抵抗が大幅に上昇することが了解される。図 4.4 に，動作
周波数 3 kHz時の漏れ磁束の磁束密度コンター図を示す。この図を見ると，1次，
2次巻線間の漏れ磁束が大きいことがわかる。また，トランス周囲の空間に広く
漏れ磁束が発生していることがわかる。また，図 4.5に，動作周波数 3 kHz 時の
電流密度コンター図を示す。この図を見ると，図の漏れ磁束分布に符合する形
で，電流密度に強い疎密が表れていることがわかる。すなわち，表皮効果より
も近接効果が銅損増加の主要因であることが了解される。なお，図 4.5の巻線 
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図 4.3 周波数-巻線抵抗特性の計算結果（通常巻，丸線） 
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(a) 漏れ磁束のコンター図 
 
(b) 拡大図 
図 4.4 漏れ磁束のコンター図（通常巻，丸線，f = 3 kHz） 
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(a)  最大 25 A/mm2で図示 
 
(b) 最大 2 A/mm2で図示 
図 4.5 電流密度コンター図（通常巻，丸線，f = 3 kHz） 
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の電流密度の平均値が 1 A/mm2を大きく上回っているように見えるが，近接効
果により巻線内に流れる電流の位相が異なるためである。以上より，高周波化
に伴う銅損増加の要因は，漏れ磁束による近接効果が原因であることが明らか
になった。 
そこで本論文では，漏れ磁束に伴う近接効果を抑制する手段として，図 4.6
に示す巻線配置について検討を行った。同図(a)は単純重ね巻であり，各脚に対
して，内側に 1 次巻線が，外側に 2 次巻線が重ねて施されている。同図(b)は 1
層毎交互巻であり，1次巻線と 2次巻線が 1層毎交互に配置されている。 
図 4.7に，各巻線配置における，巻線抵抗の周波数依存性の計算結果を示す。
この図を見ると，単純重ね巻および 1 層毎交互巻は，通常巻と比較して，高周
波化に伴う巻線抵抗の増加を抑制できることがわかる。特に，1層毎交互巻は高
周波化に伴う巻線抵抗の増加を大きく抑制できている。図 4.8～図 4.11 に，周
波数 3 kHz 時の漏れ磁束および電流密度のコンター図を示す。単純重ね巻および
1層毎交互巻は，通常巻と比較してトランス周囲の空間への漏れ磁束を大幅に抑
制できることがわかる。単純重ね巻では，各脚の 1 次巻線と 2 次巻線の境界に
比較的大きな漏れ磁束が発生しており，この境界周辺の電流密度の疎密が大き
くなっていることがわかる。一方，1層毎交互巻では，隣り合う 1 次巻線 1本と
2次巻線 1本の境界にわずかな漏れ磁束が生じ，この境界に電流密度の疎密が発
生していることがわかる。このように，単純重ね巻は各脚の 1 次巻線全体と 2
次巻線全体がペアとなって漏れ磁束を打ち消しあうのに対して，1 層毎交互巻は，
隣り合う 1 次巻線 1 本と 2 次巻線 1 本がペアとなって漏れ磁束を打ち消しあう
ため，近接効果による電流密度の疎密をより抑制可能であり，高周波化に伴う
巻線抵抗の増大を抑制できるといえる。 
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(a) 単純重ね巻 
 
(b) 1層毎交互巻 
図 4.6 単純重ね巻と 1層毎交互巻の巻線配置（丸線） 
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図 4.7 周波数-巻線抵抗特性の計算結果（巻線配置に関する検討） 
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(a) 漏れ磁束のコンター図 
 
(b) 拡大図 
図 4.8 漏れ磁束のコンター図（単純重ね巻，丸線，f = 3 kHz） 
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(a) 最大 25 A/mm2で図示 
 
(b) 最大 2 A/mm2で図示 
図 4.9 電流密度コンター図（単純重ね巻，丸線，f = 3 kHz） 
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(a) 漏れ磁束のコンター図 
 
(b) 拡大図 
図 4.10 漏れ磁束のコンター図（1層毎交互巻，丸線，f = 3 kHz） 
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(a)  最大 25 A/mm2で図示 
 
(b) 最大 2 A/mm2で図示 
図 4.11 電流密度コンター図（1 層毎交互巻，丸線，f = 3 kHz） 
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4.1.2 巻線形状に関する検討 
前項の検討により，巻線を 1 層毎交互に配置することで，高周波化による巻
線抵抗の増加を抑制できることが明らかになった。本項では，さらなる巻線抵
抗の抑制を行うため，巻線形状に関する検討を行う。 
まず，並列巻線に関する検討を行った。図 4.12に，並列巻線を 1 層毎交互巻に
配置した際の巻線配置を示す。同図(a)は，4 本の巻線を同図赤枠内に示すように
x軸，y軸方向にそれぞれ 2本ずつ並べて並列結線した巻線配置であり，同図(b)
は，4本の巻線を同図赤枠内に示すように y軸方向に 4本並べて並列結線した巻
線配置である。図 4.13に，各巻線抵抗の周波数依存性の計算結果を示す。この
図を見ると，y 軸方向のみに 4 本並べた方が，x 軸，y 軸方向に 2 本ずつ並べた
場合よりも高周波化に伴う巻線抵抗の増加がさらに抑制されていることがわか
る。図 4.14 および図 4.15 に，漏れ磁束および電流密度コンター図を示す。な
お，漏れ磁束のコンター図は，トランス形状の対称性より，トランス右下部分
の拡大図のみを示した。これらの図より，y 軸方向に 4本並べた場合の方が漏れ
磁束を抑えて，電流密度の疎密をより抑制できることがわかる。 
次いで，上述の y 軸方向に 4 本並べた丸線を 1 本の平角線で置き換えた場合
について検討を行った。図 4.16に，4本の丸線を幅 8 mm，厚さ 2 mm の平角線
に置き換えた巻線配置を示す。図 4.17は，巻線抵抗の周波数依存性の計算結果
である。また，図 4.18 は，漏れ磁束および電流密度のコンター図である。これ
らの図を見ると，並列巻線を平角線に置き換えても，高周波化に伴う銅損増加
の抑制効果は同じであることがわかる。 
次いで，平角線の厚さに関する検討を行った。図 4.19に，検討した平角線の
配置を示す。同図(a)の平角線の厚さは 4mm であり，同図(b)は 1mm である。こ
れら 2つに加えて，図 4.16に示した厚さ 2mmの平角線について比較を行った。 
 118 
 
 
(a)  x軸，y軸方向にそれぞれ 2分割した場合 
 
(b)  y軸方向に 4分割した場合 
図 4.12 並列巻線の巻線配置（丸線） 
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図 4.13 周波数-巻線抵抗特性の計算結果（並列巻線） 
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(a) 漏れ磁束コンター図 
 
(b) 電流密度コンター図 
図 4.14 漏れ磁束および電流密度コンター図（x軸方向に 2分割，y軸方向に
2分割した場合，f = 3 kHz） 
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(a) 漏れ磁束コンター図 
 
(b) 電流密度コンター図 
図 4.15 漏れ磁束および電流密度コンター図（y軸方向に 4分割した場合，f = 
3 kHz） 
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図 4.16 平角線の巻線配置（幅 8mm，厚さ 2mm） 
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図 4.17 周波数-巻線抵抗特性の計算結果（並列巻線および平角線） 
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(a) 漏れ磁束コンター図 
 
(b) 電流密度コンター図 
図 4.18 漏れ磁束および電流密度コンター図（幅 8mm，厚さ 2mm の平角線，
f = 3 kHz） 
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(a)  幅 4mm，厚さ 4mmの平角線 
 
(b)  幅 16mm，厚さ 1mmの平角線 
図 4.19 平角線の巻線配置 
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図 4.20に，巻線抵抗の周波数依存性の計算値を示す。同図より，平角線の厚
さを薄くすることで，高周波化に伴う銅損増加を抑制できることがわかる。ま
た，図 4.21 および図 4.22 に，漏れ磁束および電流密度コンター図を示す。こ
れらの図より，平角線の厚さを薄くすることで，漏れ磁束の抑制効果が大きく
なり，電流密度の分布がより均一になることがわかる。 
以上より，アモルファス高周波トランスの銅損を抑制するためには，可能な
限り薄い平角線を用いて，1次巻線と 2次巻線を 1層毎交互に配置すれば良いこ
とが明らかになった。 
 
 試作器による実証実験 4.2
前節では，有限要素法を用いた検討により，1層毎交互巻が，高周波化に伴う
巻線抵抗の増大抑制に有効であることを示した。本節では，単純重ね巻および 1
層毎交互巻のトランスを試作し，実験結果と計算結果を比較することにより，1
層毎交互巻の有用性を実証する。 
 
4.2.1 正弦波励磁時の実験結果と計算結果 
図 4.23 に，試作したトランスの外観と形状・寸法を示す。図 4.24 に，巻線
配置を示す。図 4.25 に，実験回路を示す。同図に示すように，トランスの 2次
側には摺動抵抗が接続されている。 
実験において，巻線抵抗 r は次のように計算した。トランスの 1次電圧を v1，
1 次電流を i1，2 次電圧を v2，2 次電流を i2，サーチコイル電圧を vs，周期を T
とすると，トランスの 1 次側の入力電力 P1，2 次側の出力電力 P2，および鉄損
Wiは 
  
 127 
 
 
 
 
 
図 4.20 周波数-巻線抵抗特性の計算結果（平角線の厚さに関する検討） 
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(a)  漏れ磁束コンター図 
 
(b) 電流密度コンター図 
図 4.21 漏れ磁束および電流密度コンター図（幅 4mm，厚さ 4mm の平角線，
f = 3 kHz） 
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(a)  漏れ磁束コンター図 
 
(b) 電流密度コンター図 
図 4.22 漏れ磁束および電流密度コンター図（幅 16mm，厚さ 1mmの平角線，
f = 3 kHz） 
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(a) トランス外観 
 
(b) トランス断面形状 
図 4.23 試作器の外観と形状・寸法 
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図 4.24 4.2節の検討に用いた試作トランスの巻線配置 
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図 4.25 実験回路 
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𝑃1 =
1
𝑇
∫  𝑣1𝑖1𝑑𝑡
𝑇
0
 (4.6) 
𝑃2 =
1
𝑇
∫  𝑣2𝑖2𝑑𝑡
𝑇
0
 (4.7) 
𝑊𝑖 =
𝑁𝑒
𝑁𝑠
1
𝑇
∫  𝑣𝑠(𝑖1 − 𝑖2)𝑑𝑡
𝑇
0
 (4.8) 
で計算できる。したがって，トランスの銅損 Wcは，次式で与えられる。 
𝑊𝑐 = 𝑃1 − 𝑃2 − 𝑊𝑖 (4.9) 
(4.1)式および(4.9)式より，巻線抵抗は次式で表される。 
𝑟 =
𝑃1 − 𝑃2 − 𝑊𝑖
𝐼1
2  (4.10) 
ただし，I1は 1次電流の実効値である。 
図 4.26 に，トランスの周波数‐巻線抵抗特性の実験結果と計算結果を示す。
なお，実験においては，各周波数において摺動抵抗の抵抗値を 6 にするととも
に，実験周波数 100 Hz において，1次電圧の実効値が 60Vになるように電圧を
設定した。同図より，巻線を 1 層毎交互巻にすることで，高周波化に伴う巻線
抵抗増大を抑制できることがわかる。また，実験結果と計算結果が良好に一致
していることが了解される。 
 
4.2.2 コンバータ回路の実験結果 
前項では，正弦波励磁時において，高周波化に伴う巻線抵抗の増大を抑制す
る巻線配置について検討を行った。本項では，前項で提案した巻線配置が，実
際の DC-DC コンバータ用高周波トランスに有用であることを実証するため，コ
ンバータ回路を用いた実験により検証を行う。 
図 4.27に，実験回路を示す。実験においては，励磁電圧が方形波になるように
SiC インバータのゲート信号を加えている。また，実験においては， 1次巻線 
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図 4.26 周波数-巻線抵抗特性の実験結果と計算結果（正弦波励磁時） 
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図 4.27 実験回路 
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電流の実効値 I1が約 10 Aになるように直流電源装置の電圧値および電子負荷装
置の抵抗値を設定した。具体的には，実験における直流電源装置の設定電圧値
および電子負荷装置の設定抵抗値は，それぞれ 183 Vおよび 6 とした。ただし，
周波数 200 Hz 以下において上記の条件で実験を行うと鉄心の磁束密度が磁気飽
和領域に近づくため，実験周波数 200 Hz および 100 Hz における設定電圧値およ
び設定抵抗値はそれぞれ上記の 2/3 倍および 1/3 倍とした。 
図 4.28 に，周波数‐巻線抵抗特性の実験結果を示す。同図より，SiC インバ
ータにより方形波励磁を行い，整流回路で整流を行ったコンバータ回路におい
ても，1層毎交互巻により，高周波化に伴う巻線抵抗の増大を抑制できることが
わかる。 
 
 まとめ 4.3
本章では，高周波化に伴うトランスの銅損増加を抑制する手法に関して検討
した。 
まず，アモルファス高周波トランスにおける，高周波化に伴う銅損増加の要
因について，有限要素法による解析により検討した。その結果，1次巻線と 2次
巻線の間に発生する漏れ磁束によるものであることを明らかにした。 
次いで，高周波トランスの巻線配置に関して検討した。検討の結果，1次巻線
および 2 次巻線を 1 層毎交互巻することで，高周波化に伴う巻線抵抗の増加を
抑制可能であることを示した。さらに，巻線形状に関する検討を行った。その
結果，厚さの薄い平角線を用い，巻線を 1 層毎交互巻にすることで，さらに高
周波化に伴う巻線抵抗の増加をさらに抑制可能であることを明らかにした。 
以上の結果を踏まえ，最後に，試作器を用いた検証を行った。検証の結果，1
層毎交互巻が高周波化に伴う銅損増加の抑制に有効であることを実証した。 
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図 4.28 周波数-巻線抵抗特性の実験結果（方形波励磁） 
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第 5 章 MW級DC-DCコンバータの昇圧用
トランスの概念設計 
 
前章では，アモルファス高周波トランスの銅損増加の原因が主として漏れ磁
束による近接効果であることを明らかにするとともに，これを抑制する巻線配
置として 1層毎交互巻が有効であることを明らかにした。 
本章では，アモルファス高周波トランスの MW 級 DC-DC コンバータへの適
用に関して検討を行う。まず，MW級DC-DCコンバータによる昇圧方法として，
多巻線トランス方式を提案するとともに，多巻線トランスの銅損増加を抑制す
る手段として，第 4 章で述べた 1 層毎交互巻の適用を試みる。次いで，MW 級
DC-DC コンバータ用高周波トランスの初期設計に有用な簡易設計法について述
べる。最後に，第 3 章で述べた磁気ヒステリシスを考慮可能なトランスの磁気
回路モデルと外部の電気電子回路を連成することで，MW 級 DC-DC コンバータ
全体の動作シミュレーションを行った結果について述べる。 
 
 MW 級 DC-DC コンバータの構成に関する検討 5.1
5.1.1 洋上風力発電のシステム構成 
ここでは，本論文において想定する洋上風力発電のシステム構成について述
べる。洋上風力発電に用いる大容量の発電機には，保守性に優れ，高効率な永
久磁石同期発電機(Permanent Magnet Synchronous Generator: PMSG)の導入が期待
されている。現在は，風力発電機からの出力を商用トランスによって昇圧して
送電する，いわゆる高圧交流送電（HVAC）が主流である。図 5.1(a)に，PMSG
および HVAC を用いた風力発電システムの一例を示す。PMSGの交流出力は一 
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(a) 商用トランスにより昇圧する風力発電システム構成の一例 
 
(b) DC-DCコンバータを用いた風力発電システム構成 
図 5.1 風力発電システム構成の例 
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端整流され，系統に連系可能な周波数の交流に変換された後，さらに商用トラ
ンスによって昇圧されて送電される。しかしながら，本方式ではトランスのサ
イズと重量が極めて大きくなるため，工事の手間やコストの増大につながるこ
とが指摘される。また今後，陸上から数十～数百 km 離れた，より風況の良い遠
洋にウインドファームが建設されることを想定すると，HVAC では送電損失の
増大も懸念される。 
上述の問題に対して，最近では，高周波リンク DC-DC コンバータを用いてト
ランスを高周波で動作させることで小型軽量化を図り，さらに高圧直流送電
（HVDC）によって交流送電時の損失の問題を解決する方式が検討されている[3]。
図 5.1(b)に，DC-DC コンバータおよび HVDC を用いた風力発電システム構成を
示す。この DC-DC コンバータを用いた構成は，PMSGの交流出力を一端整流す
るところまでは同図(a)の構成と同じであるが，その直流出力電圧を高周波の方
形波電圧に変換し，高周波トランスを介した後，整流回路で再び直流に変換し
て直流送電を行う点が異なる。高周波化によってトランスが小型になり，洋上
変電設備の重量および体積を低減しつつ，絶縁の確保も可能である。洋上設備
の重量低減は，洋上に建設する支持構造物の小型化とそれによる工事コスト削
減にもつながる。また同図に示すように，複数の DC-DC コンバータ回路の入力
側を並列に，出力側を直列に接続すれば，出力の直流電圧を昇圧することがで
きる。なお，DC-DC コンバータの回路の数を Ndとすると，入力電圧の Nd倍の
出力電圧を得ることができる。 
上述のように，複数台の DC-DC コンバータを組み合わせれば，出力の直流電
圧を昇圧することは可能であるが，大きな昇圧比を得るためには，多数の DC-DC
コンバータが必要になる。これに対して，高周波トランスの巻数比を大きくす
れば，DC-DC コンバータの数を抑えることができるが，トランスの 2 次側の出
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力電圧が高くなるため，整流回路には高耐圧のダイオードが要求される。ここ
で，HVDC で要求される送電電圧は数十 kV～数百 kV であるのに対し，一般的
なダイオードの耐圧は数 kV程度であるため，ダイオード素子一つで要求される
電圧を満足することはできない。理論上，半導体素子を直列に接続して耐圧を
確保することは可能であるが，半導体素子には素子ごとにばらつきがあり，ス
イッチングのオン・オフのタイミングに若干の個体差がある。この個体差は，
半導体素子を直列に接続した場合，一部の素子に過大な電圧ストレスをもたら
し素子の故障の原因となるため実用的ではない。 
そこで，本論文では，図 5.2 に示すように，トランスに 1 次巻線の巻数と等
しい 2 次巻線を複数施した，いわゆる多巻線トランスを採用した。同図に示す
ように，各 2 次巻線に対して個別に整流回路を接続することで，ダイオードに
印加される電圧を低く抑えることが可能であるとともに，半導体素子のばらつ
きの影響を抑えることが可能である。また，整流回路の出力を直列につなぐこ
とで，2次巻線の数に応じて，出力電圧を昇圧することができる。本方式を用い
ることで，DC-DC コンバータの数を抑えながら，大きな昇圧を行うことが可能
になる。 
 
5.1.2 多巻線トランスの巻線配置に関する検討 
前項で述べたように，大容量の DC-DC コンバータに用いる高周波トランスに
は，2次巻線を複数施した多巻線トランスが適すると考えられるが，多巻線トラ
ンスにおいても高周波化による銅損増加が懸念される。そこで本項では，第 4
章で述べた 1 層毎交互巻が多巻線トランスに対しても有用であるかについて検
討を行う。 
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図 5.2 多巻線方式による DC-DC コンバータ 
 
  
DC/AC
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 (a) 2巻線トランス 
図 5.3に，試作トランスの外観と形状・寸法を示す。本試作器は，1次巻線と
2次巻線の巻数と等しい 2次巻線を2つ施した 2巻線トランスである。図 5.4に，
巻線配置を示す。同図に示すように，1次巻線および 2次巻線の形状は角形であ
り，巻線の厚さは等しい。一方，2次巻線の幅は 1次巻線の半分であり，これを
縦に 2 つ並べて配置した。図 5.5 に，実験回路を示す。ここで，本トランスの
巻線抵抗 r は，次式で表されるトランスの 1次側から見た合成抵抗とする。 
𝑟 =
𝑊𝑐
𝐼1
2  (5.1) 
ここで，Wcは銅損，I1は 1次電流である。銅損 Wcは，1次巻線抵抗 r1と 2次巻
線抵抗 r21および r22を用いて，次式で表される。 
𝑊𝑐 = 𝑟1𝐼1
2 + 𝑟21𝐼21
2 + 𝑟22𝐼22
2  (5.2) 
ここで，トランス 2次側の巻線数が 2であることから， 
𝐼21 = 𝐼22 =
𝐼1
2
 (5.3) 
と仮定した場合，(5.2)式の銅損は，(5.4)式で表される。 
𝑊𝑐 = (𝑟1 +
𝑟21
4
+
𝑟22
4
)𝐼1
2 (5.4) 
したがって，(5.1)式の巻線抵抗は，次式で表される 1 次巻線抵抗 r1と 2 次側巻
線抵抗 r21および r22の合成抵抗となる。 
𝑟 = 𝑟1 +
𝑟21
4
+
𝑟22
4
 (5.5) 
実験において，巻線抵抗 r は次のように計算した。トランスの 1次電圧を v1，
1 次電流を i1，2 次側の各巻線の 2 次電圧を v21および v22，2 次側の各巻線の 2
次電流を i21および i22，サーチコイル電圧を vs，周期を T とすると，トランスの
1次側の入力電力 P1，2次側の出力電力 P21および P22，および鉄損 Wiは 
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(a) トランス外観 
 
(b) トランス断面形状 
図 5.3 試作器の外観と形状・寸法 
  
Thickness: 40
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図 5.4 試作トランスの巻線配置 
 
  
・・・
・・・
14 mm
0.8 mm
7 mm
2次巻線（1）
6本×12層
＝72回／脚
1次巻線
6本×12層
＝72回／脚
2次巻線（2）
6本×12層
＝72回／脚
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図 5.5 実験回路 
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𝑃1 =
1
𝑇
∫  𝑣1𝑖1𝑑𝑡
𝑇
0
 (5.6) 
𝑃21 =
1
𝑇
∫  𝑣21𝑖21𝑑𝑡
𝑇
0
 (5.7) 
𝑃22 =
1
𝑇
∫  𝑣22𝑖22𝑑𝑡
𝑇
0
 (5.8) 
𝑊𝑖 =
𝑁𝑒
𝑁𝑠
1
𝑇
∫  𝑣𝑠(𝑖1 − 𝑖21 − 𝑖22)𝑑𝑡
𝑇
0
 (5.9) 
で計算できる。したがって，トランスの銅損 Wcは，次式で与えられる。 
𝑊𝑐 = 𝑃1 − 𝑃21 − 𝑃22 − 𝑊𝑖 (5.10) 
したがって，(5.1)式および(5.10)式より，実験における巻線抵抗は次式で求めら
れる。 
𝑟 =
𝑃1 − 𝑃21 − 𝑃22 − 𝑊𝑖
𝐼1
2  (5.11) 
図 5.6に，2巻線トランスの周波数‐巻線抵抗特性の実験結果を示す。同図に
おける黒色シンボルは，図 4.28に示した 1層毎交互配置の実験結果である。こ
の図を見ると，多巻線トランスの場合においても，1層毎交互巻により高周波化
に伴う巻線抵抗の増加を抑制可能であることが明らかになった。 
 
(b) 3巻線トランス 
図 5.7に，3巻線トランスの巻線配置を示す。同図に示すように，1次巻線お
よび 2次巻線の形状は角形であり，巻線の厚さは等しい。一方，2次巻線の幅は
1次巻線の 2/7 であり，これを縦に 3つ並べて配置した。図 5.8に，実験回路を
示す。ここで，本トランスの巻線抵抗 r は，次式で表されるトランスの 1次側か
ら見た合成抵抗とする。 
𝑟 =
𝑊𝑐
𝐼1
2  (5.12) 
ここで，Wcは銅損，I1は 1次電流である。銅損 Wcは，1次巻線抵抗 r1と 2次巻 
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図 5.6 周波数-巻線抵抗特性の実験結果 
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図 5.7 試作トランスの巻線配置 
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1次巻線
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2次巻線（2）
6本×12層
＝72回／脚
2次巻線（3）
6本×12層
＝72回／脚
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図 5.8 実験回路 
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線抵抗 r21，r22および r23を用いて，次式で表される。 
𝑊𝑐 = 𝑟1𝐼1
2 + 𝑟21𝐼21
2 + 𝑟22𝐼22
2 + 𝑟23𝐼23
2  (5.13) 
ここで，トランス 2次側の巻線数が 3であることから， 
𝐼21 = 𝐼22 = 𝐼23 =
𝐼1
3
 (5.14) 
と仮定した場合，(5.13)式の銅損は，(5.15)式で表される。 
𝑊𝑐 = (𝑟1 +
𝑟21
9
+
𝑟22
9
+
𝑟23
9
)𝐼1
2 (5.15) 
したがって，(5.12)式の巻線抵抗は，次式で表される 1次巻線抵抗 r1と 2次側巻
線抵抗 r21，r22および r23の合成抵抗となる。 
𝑟 = 𝑟1 +
𝑟21
9
+
𝑟22
9
+
𝑟23
9
 (5.16) 
実験において，巻線抵抗 r は次のように計算した。トランスの 1次電圧を v1，
1 次電流を i1，2 次側の各巻線の 2 次電圧を v21，v22および v23，2 次側の各巻線
の 2次電流を i21，i22および i23，サーチコイル電圧を vs，周期を T とすると，ト
ランスの 1次側の入力電力 P1，2次側の出力電力 P21，P22および P23，および鉄
損 Wiは 
𝑃1 =
1
𝑇
∫  𝑣1𝑖1𝑑𝑡
𝑇
0
 (5.17) 
𝑃21 =
1
𝑇
∫  𝑣21𝑖21𝑑𝑡
𝑇
0
 (5.18) 
𝑃22 =
1
𝑇
∫  𝑣22𝑖22𝑑𝑡
𝑇
0
 (5.19) 
𝑃23 =
1
𝑇
∫  𝑣23𝑖23𝑑𝑡
𝑇
0
 (5.20) 
𝑊𝑖 =
𝑁𝑒
𝑁𝑠
1
𝑇
∫  𝑣𝑠(𝑖1 − 𝑖21 − 𝑖22 − 𝑖23)𝑑𝑡
𝑇
0
 (5.21) 
で計算できる。したがって，トランスの銅損 Wcは，次式で与えられる。 
𝑊𝑐 = 𝑃1 − 𝑃21 − 𝑃22 − 𝑃23 − 𝑊𝑖 (5.22) 
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したがって，(5.1)式および(5.10)式より，実験における巻線抵抗は次式で求めら
れる。 
𝑟 =
𝑃1 − 𝑃21 − 𝑃22 − 𝑃23 − 𝑊𝑖
𝐼1
2  (5.23) 
図 5.9(a)に，周波数‐巻線抵抗特性の実験結果を示す。この図を見ると，3巻
線トランスの場合においても，1層毎交互巻により高周波化に伴う巻線抵抗の増
加を抑制可能であることが明らかになった。なお，同図において 3 巻線トラン
スの方が 2 巻線トランスよりも抵抗値が大きくなっている。理由については，
以下の通りである。2巻線トランスにおいて，2次巻線の断面積は 1次巻線の半
分であることから，r21 = r22 = 2r1と仮定すると，(5.5)式で表される巻線抵抗は次
式で表される。 
𝑟 = 2𝑟1 (5.24) 
一方，3 巻線トランスの 2 次巻線断面積が 1 次巻線の 1/3 よりも小さい 2/7 であ
る。したがって，r21 = r22 = r23 = 7/2r1と仮定すると，(5.16)式で表される巻線抵抗
は次式で表されるように，1次巻線の巻線抵抗の 13/6 倍になる。 
𝑟 =
13
6
𝑟1 (5.25) 
2巻線トランスと 3 巻線トランスの 1次巻線断面積が等しいことから，2巻線ト
ランスと 3巻線トランスの 1次巻線抵抗 r1が等しいと仮定すると，(5.24)式およ
び(5.25)式より，3巻線トランスの巻線抵抗は 2巻線トランスの巻線抵抗の 13/12
倍となる。図 5.9(b)に，(5.24)式および(5.25)式より求めた，2巻線トランスおよ
び 3巻線トランスの 1次巻線抵抗 r1の周波数特性を示す。同図より，2巻線トラ
ンスと 3巻線トランスの 1次巻線抵抗は一致するため，3巻線トランスの 2次巻
線断面積の違いにより 3 巻線トランスの方が 2 巻線トランスよりも抵抗値が大
きくなったといえる。 
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(a) 周波数-巻線抵抗特性の実験結果 
 
(b) 周波数-1次巻線抵抗特性の実験結果 
図 5.9 周波数-巻線抵抗特性の実験結果 
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 MW 級アモルファス高周波トランスの簡易設計5.2
法 
3章で述べた磁気回路解析に基づく鉄損の算定法，並びに 4章で述べた銅損の
周波数特性の算定法を用いることで，様々な定格条件に応じた高周波トランス
の最適設計を行うことができることができるようになった。ただし，初期設計
段階では，さらに簡便にトランスの仕様を概略設計可能な手法が望まれる。そ
こで，本節では，MW 級アモルファス高周波トランスの簡易設計法[27]について
述べる。 
 
5.2.1 アモルファス高周波トランスの設計条件 
図 5.10に，設計に用いた DC-DC コンバータ用高周波トランスを示す。図 5.11
はトランスの上面図である。設計に際してトランスは内鉄形とし，コア材料は
アモルファス金属とした。アモルファス金属の占積率および質量密度はそれぞ
れ = 0.87 および qi = 7180 kg/m
3である。動作磁束密度は，Bm = 0.1 T～1.0 Tの
範囲で検討する。 
巻線は平角線とし，抵抗率は = 2.52×10-8 ·m （140℃）とした。2次巻線の
数は k = 10 とし，縦方向に ky = 10 本配置した。また，2次巻線の断面積は 1次
巻線の断面積 1/10 とした。したがって，1 次巻線と 2 次巻線の動作電流密度は
等しい。また，同図に示すように，高周波化に伴う銅損の増加を抑えるため，1
次巻線と 2 次巻線は 1 層毎交互に配置するものとした。動作電流密度は J = 1 
A/mm
2，2 A/mm2，3 A/mm2について検討する。 
トランスの印加電圧はデューティ 1 の方形波とし，1 次電圧および 2 次電圧は
V1 = 1.65 kV，V2 = 16.5 kVとした。定格容量は P = 1.0 MW であり，動作周波数 
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図 5.10 設計に用いた DC-DC コンバータ用アモルファス高周波トランス 
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図 5.11 トランス上面図 
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は 3 kHz とした。上述のトランスを有する DC-DC コンバータを 5 台用い，入力
側を並列に，出力側を直列に接続することで，容量約 5 MW，入力電圧 1.65 kV，
出力電圧約 80 kVの DC-DC コンバータシステムが実現される。上述の設計条件
の下，トランスの形状パラメータを脚幅 a，ボビンを除いた窓幅 b，1 次巻線の
高さ c，磁心厚さ d とし，定格出力時の銅損と鉄損の和が最小となる寸法の組み
合わせを決定する。なお，同図におけるにおける鉄心‐巻線間の距離 gbxおよび
gbyはそれぞれ 20 mmおよび 50 mm，左右の脚の巻線間の距離 gb0は 20 mm，1
次-2次巻線の絶縁距離 gc0は 5 mm，2次巻線間の距離 gcyは 1 mm とした。 
次節以降では，鉄損 Wi と銅損 Wc の計算手法および損失最小設計について述
べる。 
 
5.2.2 鉄損の計算手法 
トランスの鉄損 Wiは，以下の式で与える。 
0i i iW W V   (5.26) 
ここで，Viは鉄心の体積であり，図 5.10 および図 5.11から次式で計算できる。 
2 (2
2 2 ( 1) )
i bo
bx by y cy
V ad a b c g
g g k g
   
   
 
(5.27) 
したがって，鉄損 Wi は，(5.26)式および(5.27)式より，形状パラメータ a，b，
c，dが与えられれば計算できる。 
また，(5.26)式における Wi0 は単位体積当たりの鉄損であり，以下の式で計算
できる。 
0i i i iW w q     (5.28) 
ここで，wiは単位重量当たりの鉄損であり，正弦波励磁の場合，次の Bertotti 
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の式[12]から求めることができる。 
2 2 2 1.5 1.5
i h m e m a mw A B f A B f A B f    (5.29) 
上式の第 1 項はヒステリシス損失，第 2 項は渦電流損失，第 3 項は異常渦電流
損失を表す。Ah，Ae，Aa はそれぞれヒステリシス損係数，渦電流損係数，およ
び異常渦電流損係数であり，以下に述べるように，材料の高周波鉄損曲線から
求めることができる。 
図 5.12 に，正弦波励磁時のアモルファス金属の高周波鉄損曲線の実測値と，
(5.29)式を用いた近似曲線を示す。同図より，アモルファス金属における係数は，
Ae = 4.31×10
-3
 ，Ae = 1.81×10
-7，Aa = 6.38×10
-5と求まる。 
次いで，DC-DC コンバータを想定し，方形波励磁時の鉄損の計算手法につい
て考えると，鉄損は以下の式で計算できる。 
( )
( 0)
2 1.5
2 0.5
2
1
8 8
8.763
B t T
i
B t
i
e m a m
h m
w
HdB
f q
A B A B
A B f f




  

 (5.30) 
(5.30)式を見ると，方形波励磁の場合においても，正弦波励磁で得られた係数
Ae，Aaを用いて，鉄損が計算できることが了解される。 
 
5.2.3 銅損の計算手法 
銅損 Wcは，巻線抵抗が周波数によらず一定である場合，次式で計算される。 
2 2
1 1 2 2cW r I r I   (5.31) 
ここで，r1および r2は 1次巻線抵抗および 2次巻線抵抗である。I1は 1次電流で
あり，簡単のため力率 1と仮定して I1 = P/V1で与える。2次電流 I2についても同
様に，I2 = P/V2で与える。 
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図 5.12 アモルファス金属の鉄損曲線とその近似曲線 
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(5.31)式における 1次巻線抵抗 r1は，次式で与えられる。 
1 1
1
c
c
l
r N
S

 
(5.32) 
ここで，Sc1は 1 次巻線の断面積であり，lcは巻線 1 ターン当たりの平均長であ
る。なお，1次巻線と 2次巻線の 1ターン当たりの平均長は等しいと仮定し，図 
5.11のトランス上面図より，以下の式で与えた。 
2( 4 )c bxl a b d g     (5.33) 
また，(5.32)式における 1次巻線の断面積 Sc1は，1次巻線電流 I1および電流密
度 Jを用いて，以下の式で決定される。 
1
1c
I
S
J

 
(5.34) 
したがって，1次銅損 Wc1は，次式で与えられる。 
2
1 1 1c c cW N S J l  (5.35) 
同様に 2次銅損 Wc2は，2次巻線の断面積を Sc2とすると，次式で表される。 
2
2 2 2c c cW N S J l  (5.36) 
ここで，1次巻線と 2次巻線の断面積の比は 1/10 であることから，N1Sc1 = N2Sc2
となる。したがって，銅損 Wcは次式で求まる。 
1 22 2c c cW W W   (5.37) 
ここで， (5.33)式を用いると，銅損 Wcは，次式で計算できる。 
2
1 12 ( 4 )c c c bxW N S J l a b d g     (5.38) 
したがって，銅損 Wcは形状パラメータ a，b，dが与えられれば計算できる。 
 
5.2.4 損失最小設計 
前々項および前項において，鉄損 Wi および銅損 Wc の具体的な計算手法を述
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べるとともに，鉄損 Wiおよび銅損 Wcは形状パラメータ a，b，c，d が与えられ
れば計算できることを示した。本項では，トランスの鉄損と銅損の和が最小と
なる，トランス形状の損失最小設計について述べる。まず，形状パラメータ a，
b，c，d の関係式を導き，形状パラメータを a と c の 2 つに集約する。次いで，
トランスの損失最小形状時に成り立つ関係式を用いて，トランス形状の損失最
小設計手法を導く。 
まず，形状パラメータの関係式を導く。形状パラメータ bと cの間には，図 5.10
に示したコイルの形状と寸法より，以下の関係が成り立つ。 
1 1
1 0
2
2( 1)c c
N S
b N g
c
  
 
(5.39) 
次いで，形状パラメータ a と d の関係式を導く。ファラデーの電磁誘導の法
則より，電圧 v1と磁束密度 Bに関して，次式が成り立つ。 
1 1 i
dB
v N ad
dt

 
(5.40) 
ここで，adiはトランスの実効断面積である。また，図 5.13 に示した方形波励
磁時の磁束密度の概略波形より，磁束密度の時間微分は，次式で与えられる。 
4
4m m
BdB
B f
dt T
   
 
(5.41) 
よって，1次電圧 V1は次式で与えられる。 
1 14 m iV fN B ad  (5.42) 
したがって，(5.42)式を整理することで，以下の式が導かれる。 
0iSd
a

 
(5.43) 
ただし， 
1
0
14
i
m i
V
S
N fB 

 
(5.44) 
である。 
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図 5.13 方形波励磁時の磁束密度の概略波形 
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以上より，4つの形状パラメータ a, b, c, dは，aと cの 2つに集約されること
が了解される。 
次いで，トランスが損失最小形状時には，鉄損 Wi と銅損 Wc の和は形状パラ
メータ aおよび cに対して極値を取ることから，(5.45)式と(5.46)式が成り立つ。 
( ) 0i cW W
a

 
  
(5.45) 
( ) 0i cW W
c

 
  
(5.46) 
したがって，形状パラメータ aおよび cは，(5.47)式および(5.48)式のように求
まる。 
0 0
0 02
i c
c i
S W
a
W W


 
(5.47) 
0
1 1
0 0
2 1 cc
i i
W
c N S
W S
 
  
   
(5.48) 
ただし， 
2
0 1 12c cW N S J  (5.49) 
である。 
図 5.14に，提案手法のフローチャートを示す。この図に示すように，本手法
ではトランスの設計条件および材料特性が与えられれば，損失最小形状を収束
計算無しに求めることができる。 
 
5.2.5 MW 級トランスの設計結果 
前項で述べた損失最小設計法に基づき，動作周波数を 3 kHz 一定としてアモル
ファス高周波トランスの設計を行った。なお，磁束密度は Bm = 0.1 T～1.0 T，電
流密度は J = 1 A/mm2，2 A/mm2，3 A/mm2の範囲で変化させ，それぞれについて 
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Set f (3 kHz) 
Set Bm (0.1 T～1.0 T) 
Set J (1 A/mm
2～3A/mm2) 
Set N1 (2, 4, 6, …) 
 f, Bm, J, N1 
Obtain a, c from (5.47), (5.48) 
Obtain b, d from (5.39), (5.43) 
 a, b, c, d 
Loss calculation Wi, Wc 
Weight calculation Mi, Mc 
図 5.14 損失最小設計のフローチャート 
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損失最小設計を行った。 
図 5.15に，動作磁束密度‐全損失特性を示す。この図を見ると，電流密度お
よび磁束密度を高くすると損失が増加することが確認できる。なお，今回計算
した範囲で最も損失が大きくなった電流密度 J = 3 A/mm2，最大磁束密度 Bm = 1.0 
Tにおける合計損失は 3082 W であり，この時のトランス効率は 99.69 %であっ
た。 
図 5.16に，電流密度 J = 1～3 A/mm2における鉄損と銅損を示す。同図より，
損失最小設計を行った場合，磁束密度の増加に伴い銅損は減少することが確認
できる。これは，磁束密度が高くなると (5.43)式の鉄心断面積が減少するため，
巻線 1ターン当たりの長さが減少し，巻線抵抗が減少したからだと考えられる。
一方，鉄損は磁束密度の増加に伴い増加している。これは，上述の通り鉄心自
体の体積は減少するのに対して，(5.29)式に示すように単位重量あたりの鉄損が
磁束密度の 1.5～2 乗に比例して大きく増加したためだと考えられる。 
図 5.17 に，動作磁束密度‐合計重量特性を示す。この図を見ると，図 5.15
の損失特性とは逆に，磁束密度を高くすると重量が減少することがわかる。 
図 5.18に，電流密度 J = 1～3 A/mm2における鉄重量と銅重量を示す。損失最小
設計を行った場合，磁束密度の増加に伴い，鉄重量が減少することが確認でき
る。これは，磁束密度が高くなると(5.43)式の鉄心断面積が減少し，鉄心体積が
減少したからである。 
図 5.15 および図 5.17 より，磁束密度と電流密度を高くすると重量を低減で
きる一方で，損失が増加してしまうことが判明した。そこで，図 5.15の損失か
らトランスの効率を算定し，図 5.19に示す。同図において，電流密度 J = 1 A/mm2，
最大磁束密度 Bm = 0.1 Tにおいて，トランス効率は 99.85 %で効率最大となり，
そのときの重量は 1817 kgである。一方，電流密度 J = 3 A/mm2，最大磁束密度 
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図 5.15 動作磁束密度‐合計損失特性 
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(a) 電流密度 J = 1 A/mm2 (b) 電流密度 J = 2 A/mm2 
 
(c) 電流密度 J = 3 A/mm2 
図 5.16 銅損と鉄損 
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図 5.17 動作磁束密度‐合計重量特性 
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(a) 電流密度 J = 1 A/mm2 (b) 電流密度 J = 2 A/mm2 
 
(c) 電流密度 J = 3 A/mm2 
図 5.18 銅重量と鉄重量 
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図 5.19 動作磁束密度‐効率特性 
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Bm = 1.0 T において，トランス効率は 99.69 %で効率最小となり，そのときの重
量は 126 kg である。したがって，トランス効率最大時と最小時の効率の差は
0.16%と小さい一方で，重量の差は約 1700 kgと大きいといえる。したがって，
本論文では，重量が最小となる電流密度 J = 3 A/mm2，最大磁束密度 Bm = 1.0 T
のトランスが最適であると決定した。図 5.20に設計したトランスの形状を示す。 
 
 MW 級トランスの動作シミュレーション 5.3
前節で設計を行った 1 層毎交互巻 MW 級トランスに関して，磁気回路モデル
による損失解析を行う[29]。解析で使用するトランスは図 5.20に示した 1層毎交
互巻の 1MW トランスである。また，図 5.21 に，比較用に設計した単純重ね巻
のトランスを示す。単純重ね巻のトランスにおける絶縁距離は，1 次-2次巻線間
においては 1層毎交互巻のトランスと同様の 5 mm とした。一方，1次-1次巻線
間および 2次-2次巻線間における絶縁距離は 1 mm とした。したがって，単純重
ね巻のトランスのサイズは，1層毎交互巻のトランスと比較して小さい。 
まず，4章で行った検討と同様に，巻線抵抗の周波数依存性の計算を行った。図 
5.22 に，巻線抵抗の周波数依存性の計算結果を示す。同図(a)は 1 次巻線抵抗で
あり，同図(b)は，2 次巻線抵抗である。同図より，単純重ね巻では，高周波化に
伴う巻線抵抗の増加が大きい一方で，1層毎交互巻では，MW 級トランスにおい
ても高周波化に伴う巻線抵抗の増加を抑制できることがわかる。 
図 5.23に，解析モデルを示す。同図に示すように，トランスの 1次側回路は
3レベルハーフブリッジコンバータとした。また，同図における巻線抵抗は，図 
5.22における周波数 f = 3 kHz の巻線抵抗値を用いた。図 5.24に，シミュレーシ
ョンモデルを示す。また，DC-DC コンバータの数は Nd = 1 とし，送電線の抵抗
値 Rlineおよびインダクタンス Llineは，それぞれ 1.4 ，15.5 mHとした。 
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図 5.20 選定した 1MW トランス（1層毎交互巻） 
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図 5.21 比較用に設計した 1MW トランス（単純重ね巻） 
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(a) 1 次巻線抵抗の周波数依存性 
 
(c) 2 次巻線抵抗の周波数依存性 
図 5.22 巻線抵抗の周波数依存性 
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図 5.23 解析モデル 
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図 5.24 シミュレーションモデル 
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まず，トランスの定格動作時におけるシミュレーションを行った。なお，負
荷抵抗 Rloadの値は，1次電力 P1が 1 MW になるように調整した。図 5.25および
図 5.26 に，1 層毎交互巻および単純重ね巻の計算結果をそれぞれ示す。同図(a)
は，1次電圧，2次電圧波形，同図(b)は 1 次電流，2次電流波形，同図(c)はヒス
テリシスループ，同図(d)は入力電圧，出力電圧波形である。同図(c)より，MW
級トランスの解析において，ヒステリシス特性を考慮できていることが了解さ
れる。また，同図(d)より，DC-DC コンバータの出力電圧 voutは整流されており，
出力電圧は 1次電圧 v1の 10倍に昇圧できていることがわかる。 
次いで，負荷抵抗 Rloadの値を変更して，2 次電流 I21に対する電力，損失，効
率特性のシミュレーションを行った。図 5.27に，2次電流 I21に対する電力，損
失，効率特性を示す。同図(a)，(b)より，2 次電流に対して，ほぼ線形に出力が
増加していることがことがわかる。また，1 次電力 1 MW の定格時における 2
次電流の定格値が約 60 Aであることがわかる。また，同図(c)より，鉄損につい
てはサイズの小さい単純重ね巻の方が小さいことがわかる。しかしながら，単
純重ね巻における銅損は 2 次電流の増加に伴い大きく増加しており，定格時に
おいては銅損が支配的であることがわかる。一方で，1層毎交互巻の銅損は単純
重ね巻と比較して小さく，定格電流付近において鉄損と銅損が等しくなること
がわかる。また，同図(d)より，2 次電流が小さい場合，サイズの小さい単純重ね
巻の方が高効率になるが，定格付近においては，1層毎交互巻の方が高効率であ
ることがわかる。 
 
 まとめ 5.4
本章では， MW 級 DC-DC コンバータの適用に関して検討を行った。 
まず，MW級DC-DCコンバータの昇圧回路の回路構成について検討を行った。 
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(a) 1次電圧，2次電圧波形 (b) 1次電流，2次電流波形 
  
(c) ヒステリシスループ (d) 入力電圧，出力電圧波形 
図 5.25 定格時のシミュレーション結果（1層毎交互巻） 
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(a) 1次電圧，2次電圧波形 (b) 1次電流，2次電流波形 
  
(c) ヒステリシスループ (d) 入力電圧，出力電圧波形 
図 5.26 定格時のシミュレーション結果（単純重ね巻） 
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(a) 2次電流‐1次電力，2次電力特性 
（1 層毎交互巻） 
(b)  2次電流‐1次電力，2次電力特性 
（単純重ね巻） 
  
(c)  2次電流‐鉄損，銅損特性 (d) 2次電流‐効率特性 
図 5.27 負荷特性のシミュレーション結果 
  
0 15 30 45 60 75 90
0
500
1000
1500
 I
21
 (A)
 P
1
 ,
  
P
2
 (
k
W
)
P1
P2
0 15 30 45 60 75 90
0
500
1000
1500
 I
21
 (A)
 P
1
 ,
  
P
2
 (
k
W
)
P1
P2
0 15 30 45 60 75 90
0
5
10
15
20
25
 I
21
 (A)
 W
c 
, 
 W
i 
(k
W
)
単純重ね巻（銅損）
1層毎交互巻（銅損）
単純重ね巻（鉄損）
1層毎交互巻（鉄損）
0 15 30 45 60 75 90
97
97.5
98
98.5
99
99.5
100
 I
21
 (A)
E
ff
ic
ie
n
cy
  P
2
/ 
P
1
  
(%
)
単純重ね巻
1層毎交互巻
 182 
その結果，２次側多巻線方式を用いることで，DC-DC コンバータの数の増加を
抑えながら昇圧可能であることを示した。次いで，2次側多巻線トランスにおい
て，高周波化に伴う銅損増加を抑制する巻線配置について検討を行った。その
結果，多巻線構造のトランスにおいても，前章と同様の 1 層毎交互巻を採用す
ることにより，高周波化に伴う銅損増加を抑制できることを明らかにした。 
次いで，MW 級 DC-DC コンバータ用高周波トランスの初期設計に有用な簡易
設計法を提案し，MW 級高周波トランスの設計を行った。本手法で設計を行っ
た 1MW多巻線高周波トランスについて，DC-DCコンバータをの動解析を行い，
電圧波形，電流波形，損失の算定並びに 2 次電流に対する銅損，鉄損，電力，
効率の特性を計算し，鉄損を考慮した磁気回路モデルの有用性および高周波化
に伴う銅損増加を抑制する巻線配置の有用性を実証した。 
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第 6 章 結言 
 
本論文では，大規模洋上風力発電用直流送電システムの実現を目的とし，本
システムの大容量 DC-DC コンバータの開発に必要な絶縁・昇圧用アモルファス
トランスの銅損並びに鉄損の解析と低減に関する検討を行った。本研究では，
アモルファス高周波トランスの損失の定量解析とDC-DCコンバータへの適用に
関する検討を行った。以下に各章で得られた結論をまとめる。 
第 2 章では，磁気回路法に基づく損失解析の基礎について述べた。まず，従
来の非線形磁気抵抗とインダクタンス素子を用いる鉄損算定法について述べた。
本モデルでは，直流ヒステリシスを考慮できないことから周波数に応じてイン
ダクタンスの値を変更する必要があるとともに，低磁束密度におけるヒステリ
シスループの計算精度も低いという課題を指摘した。次いで，直流ヒステリシ
スをルックアップテーブルで表し，渦電流損失および異常渦電流損失を Bertotti
の式に基づき磁気インダクタンスと従属電源で表すモデルについて述べた。本
モデルでは，ヒステリシスループや鉄損を高精度に計算可能であるが，種々の
最大磁束密度に対応した多くの直流ヒステリシスループの測定結果が必要であ
るという課題を述べた。また，これらの手法では PWM 励磁時などにおける，マ
イナーループまで考慮した磁気ヒステリシスは模擬できないことを示した。 
第 3 章では，LLG 方程式に着目し，マイナーループまで考慮可能な磁気回路
モデルの構築を行うとともに，計算精度の向上および計算時間の短縮に関する
検討を行った。まず始めに，実測したいくつかのヒステリシスループから LLG
方程式のパラメータを決定することで，マイナーループまで含めた磁気ヒステ
リシスを表現可能であることを示した。さらに，LLG 方程式を応用した磁気回
路モデルを導出し，実測値と計算値の比較を示した。LLG 方程式を応用した磁
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気回路モデルでは，直流ヒステリシスを LLG方程式により計算を行い，渦電流
損失および異常渦電流損失については，Bertotti の式に基づき磁気インダクタン
スと従属電源で表した。その結果，正弦波励磁，方形波励磁，PWM 励磁時にお
いて，電流およびヒステリシスループを高精度に計算することができることが
明らかになった。一方で，LLG 方程式を用いた手法は，高磁束密度における磁
気ヒステリシスの算定精度が悪いことが明らかになった。そこで，高磁束密度
における磁気ヒステリシスの算定精度向上について述べた。まず，磁気弾性エ
ネルギーに係る係数に高次の項を追加することにより，非線形磁気特性の算定
精度を向上させるともに，異方性磁界に係数を乗算することで，形状の算定精
度を向上させた。また，LLG 方程式を用いる手法は，本質的に収束演算が必要
であるため，計算時間が長大化する問題がある。収束演算が不要なヒステリシ
スの計算手法としては，プライザッハモデルやプレイモデルがあるが，これら
のモデルの導出には多数の実測したヒステリシスループが必要になる。そこで，
プレイモデルの導出に必要なヒステリシスループを，LLG 方程式を用いて算定
する手法を提案した。算定したプレイモデルと磁気回路モデルを組み合わせる
ことで，ヒステリシスループ並びに鉄損を高速・高精度に算定できることを明
らかにした。最後に，トランスを含む電力変換回路の動作シミュレーションを
行い，提案手法が応用回路などの動解析にも有用であることを明らかにした。 
第 4 章では，高周波化に伴うトランスの銅損増加を抑制する手法に関して検
討した。まず，アモルファス高周波トランスにおける高周波化に伴う銅損増加
の要因について，有限要素法による解析により検討し，その原因は 1次巻線と 2
次巻線の間に発生する漏れ磁束によるものであることを明らかにした。次いで，
高周波トランスの巻線配置に関して検討した。検討の結果，1次巻線および 2次
巻線を 1 層毎交互巻することで，高周波化に伴う巻線抵抗の増加を抑制可能で
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あることを示した。さらに，巻線形状に関する検討を行った。その結果，厚さ
の薄い平角線を用い，巻線を 1 層毎交互巻にすることで，さらに高周波化に伴
う巻線抵抗の増加をさらに抑制可能であることを明らかにした。さらに，試作
器を用いた検証を行い，1層毎交互巻が高周波化に伴う銅損増加の抑制に有効で
あることを実証した。 
第 5 章では，MW 級 DC-DC コンバータの適用に関して検討を行った。まず，
MW 級 DC-DC コンバータの昇圧回路の回路構成について検討を行い，２次側多
巻線方式を用いることで，DC-DC コンバータの数の増加を抑えながら昇圧可能
であることを示した。次いで，2 次側多巻線トランスにおいて，高周波化に伴う
銅損増加を抑制する巻線配置について検討を行い，多巻線トランスにおいても 1
層毎交互巻を採用することにより，高周波化に伴う銅損増加を抑制できること
を明らかにした。次いで，MW 級 DC-DC コンバータ用高周波トランスの初期設
計に有用な簡易設計法を提案し，MW 級高周波トランスの設計を行った。さら
に， 1MW 高周波トランスを含む MW 級 DC-DC コンバータの動解析を行い，
電圧波形，電流波形，損失の算定並びに 2 次電流に対する銅損，鉄損，電力，
効率の特性を計算し，鉄損を考慮した磁気回路モデルの有用性および高周波化
に伴う銅損増加を抑制する巻線配置の有用性を実証した。 
以上，本論文では，大容量 DC-DC コンバータの開発に必要な絶縁・昇圧用ア
モルファストランスの銅損並びに鉄損の解析と低減に関する検討を行うととも
に，MW 級 DC-DC コンバータの適用に関する検討を行った。その結果，アモル
ファス高周波トランスの定量解析手法を確立するとともに，銅損の低減手法を
確立した。さらに，そこで得られた知見に基づき，MW 級アモルファス高周波
トランスの設計指針を明らかにした。したがって，本論文で提案した手法によ
り，鉄心材料の磁気ヒステリシスを考慮した上で，大容量 DC-DC コンバータの
 186 
電圧・電流波形，ヒステリシスループを実用的な時間で算定可能にしたといえ
る。 
今後の展望としては，本手法を制御系と組み合わせることで，風車出力や系
統電圧などが変動した際の DC-DC コンバータの解析や制御を，より高精度に行
うことが望まれる。また，本手法をモータや発電機などの DC-DC コンバータ以
外の応用先に適用し，駆動回路や制御系と組み合わせることで，磁気ヒステリ
シスを考慮した損失解析や動解析を行うことが可能であることから，応用が望
まれる。 
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